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Introduzione
Lo sviluppo delle tecnologie microelettroniche si e` sempre piu` indirizza-
to verso i cosiddetti System on a Chip (SoC), sistemi che integrano sullo
stesso die di silicio uno o piu` sensori, necessari a trasdurre le grandezze
fisiche d’interesse in grandezze elettriche (tipicamente tensioni o correnti,
ma anche resistenze e capacita`) e l’elettronica di condizionamento ed ela-
borazione del segnale. L’affermazione di questo tipo di sistemi ha diverse
ragioni: in alcuni casi e` legata alla natura stessa del sensore. E` questo il
caso dei sensori di tipo capacitivo, come accelerometri e giroscopi, in cui
la lettura necessita di discriminare piccole variazioni di una capacita` inte-
grata, operazione che sarebbe resa meno accurata dagli elementi parassiti
introdotti dai collegamenti e dai pad di I/O, nel caso in cui si volesse pro-
cedere ad una lettura tramite componenti discreti. Un ulteriore motivo
di espansione dei SoC e` da ricercarsi in alcuni campi applicativi, dove
la miniaturizzazione estrema e` una specifica irrinunciabile. Si pensi per
esempio alle applicazioni biomedicali, atte ad evitare esami invasivi per il
paziente tramite microsistemi ingeribili o indossabili.
In generale, la progettazione full-custom di un’interfaccia di lettura per
sensori integrati, e` l’unica via percorribile quando le specifiche progettuali
risultano stringenti.
Una classe di sensori particolarmente importante e` quella dei sensori ter-
mici: essendo la temperatura un parametro presente nella quasi totalita`
dei fenomeni fisico-chimici, e` possibile, mediante una sua misura, risalire
ad una vasta gamma di grandezze d’interesse. Questa tesi tratta la proget-
tazione di un’interfaccia compatta per la lettura di questo tipo di sensori.
Il progetto verra` sviluppato tenendo presenti, oltre alle problematiche tipi-
ii
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che della lettura dei sensori integrati, come la bassa potenza del segnale di
uscita e la necessita` di risolverne piccole variazioni, alcune caratteristiche
tipiche di questa classe di sensori. Queste necessiteranno di particolari ac-
corgimenti, sia a livello topologico, sia al momento del dimensionamento
dei componenti, al fine di ottimizzare le prestazioni dell’interfaccia.
Per la progettazione e le successive analisi della cella ci si e` avvalsi del
simulatore ELDO, utilizzato in ambiente CADENCE, e dei modelli dei di-
spositivi del processo BCD6s di STMicroelectronics. La trattazione e` cosı`
strutturata:
• Capitolo 1: Viene data una definizione generale di amplificazione
da strumentazione e vengono introdotte le caratteristiche principali
che rendono questo tipo di circuito l’interfaccia ideale per la lettura
dei segnali provenienti da sensori. Successivamente viene fatta una
breve panoramica su alcune delle principali topologie presenti in
letteratura, evidenziandone pregi e difetti. Particolare attenzione
viene riservata alle tecniche dinamiche necessarie per limitare offset
e rumore a bassa frequenza nella progettazione a CMOS. Infine, al
termine del capitolo, viene descritta accuratamente una di queste
tecniche: la modulazione chopper.
• Capitolo 2: Breve panoramica sui sensori termici integrati e sui relati-
vi processi realizzativi, sulle strutture piu` diffuse e sulle applicazioni
principali. Vengono sottolineate le caratteristiche legate al segnale di
uscita di questi sensori; da cui nascono gli accorgimenti necessari per
progettare una corretta interfaccia di lettura.
• Capitolo 3: Viene proposta una topologia compatta di amplificatore
da strumentazione per la lettura di sensori termici integrati. L’ar-
chitettura viene prima analizzata nel suo complesso, allo scopo di
evidenziarne le caratteristiche salienti che consentono di rimediare
alle classiche problematiche presentate da questo tipo di sensori. Una
volta comprese funzionalita` e specifiche richieste a ciascun blocco, si
passera` ad esporre le loro topologie circuitali e le conseguenti analisi
che legano tali specifiche alle dimensioni dei singoli componenti.
iii
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• Capitolo 4: Esempio di dimensionamento dell’amplificatore presen-
tato nel capitolo 3. Questo verra` fatto sulla base delle specifiche ri-
chieste per la lettura di un flussimetro calorimetrico realizzato presso
il Dipartimento di Ingegneria dell’Informazione dell’Universita` di
Pisa. Completato il dimensionamento, verranno effettuate simula-
zioni dettagliate per verificare che la cella rispetti effettivamente tali
specifiche.
iv
Capitolo 1
Amplificatori da Strumentazione
1.1 Caratteristiche Generali
Con il termine amplificatori da strumentazione si identifica una classe
di circuiti capaci di amplificare con guadagno accurato un segnale diffe-
renziale, senza caricare la sorgente e reiettando ogni segnale comune ad
entrambi gli ingressi. Queste caratteristiche fanno degli amplificatori da
strumentazione un blocco universale nella progettazione microelettronica
nonche´ l’interfaccia piu` utilizzata per la lettura delle tensioni prodotte da
sensori di varia natura. Un caso particolare e` quello dei sensori termici
integrati. Questi producono tensioni che hanno ampiezze di fondo scala
tipiche di alcune centinaia di µV, con un’occupazione spettrale estesa dalla
continua fino a poche centinaia di Hertz e con sovrapposto un segnale di
modo comune ordini di grandezza superiore. Tali problematiche legate
alla natura del segnale d’ingresso, unite ad altre specifiche realizzative
spesso stringenti, come ingombro e potenza dissipata, tipiche di alcuni
campi applicativi come il biomedicale, rendono il progetto dell’interfaccia
di lettura estremamente critico, motivo per cui la progettazione integrata
full-custom, che consente di esplorare appieno lo spazio progettuale, sfrut-
tando tutta la tecnologia realizzativa messa a disposizione dal processo
tecnologico, e` spesso l’unica via percorribile. In figura 1.1 e` riportato il
simbolo di un amplificatore da strumentazione con guadagno Ad al cui
1
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Figura 1.1: Circuito di lettura di un generico sensore.
ingresso e` collegato l’equivalente elettrico di un generico sensore. VCM e` la
tensione di modo comune mentre Vs e` la tensione differenziale che, detta
H la generica grandezza fisica rilevata dal sensore, sara`:
Vs = S ×H
dove S e` la sensibilita` del sensore, definita come:
S =
∂Vs
∂H
mentre Rs1 e Rs2 sono le resistenze viste dai due terminali di uscita, se
Rs1 = Rs2 si parla di sorgente bilanciata.
Per quanto riguarda l’amplificatore, l’uscita single-ended mostrata in fi-
gura e`, grazie alla sua semplicita` di utilizzo, la configurazione privilegiata
nei circuiti per applicazioni discrete. Nelle realizzazioni integrate, dov’e`
fortemente sentita la necessita` di reiettare i disturbi e di eliminare i proble-
mi legati alla non equipotenzialita` del terminale di massa, si tende invece
ad utilizzare un’architettura fully differential.
Possiamo effettuare un cambio di variabili a partire dalle tensioni d’ingres-
so Vin+ e Vin−, definendo il segnale di modo differenziale Vid ed il segnale
di modo comune Vic come:Vid = Vin+ − Vin−Vic = 12 (Vin+ + Vin−) ⇐⇒
Vin+ = Vic + Vid2Vin− = Vic − Vid2 (1.1)
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Utilizzando le 1.1 possono essere definite le amplificazioni di modo diffe-
renziale Ad e di modo comune Ac:
Ad =
Vu
Vid
Ac =
Vu
Vic
(1.2)
Passiamo adesso ad un’analisi piu` dettagliata delle caratteristiche generali
di un amplificatore da strumentazione:
Amplificazione di Modo Differenziale Accurata
Un guadagno accurato e` il presupposto principale per una buona lettura
del segnale d’ingresso, gli errori relativi tipici sull’Ad sono inferiori all’1%.
Questa proprieta` si ottiene imponendo l’amplificazione tramite un rap-
porto di grandezze omogenee (tipicamente resistenze). Cio` comporta due
significativi vantaggi:
• Si cancellano, almeno in prima approssimazione, le variazioni del
guadagno dovute alla dipendenza delle grandezze in questione da
parametri ambientali come la temperatura.
• Si possono sfruttare, a livello di layout, i tipici accorgimenti per mi-
gliorare il matching fra i dispositivi della stessa natura, diminuendo
cosı` la variabilita` del paramentro Ad rispetto alle varie realizzazioni
del circuito.
A differenza degli amplificatori operazionali, gli in-amp contengono al lo-
ro interno anche i componenti che servono a fissare il guadagno. Negli
amplificatori da strumentazione che andremo a considerare la reazione
determinante il guadagno e` interna al circuito e isolata dagli ingressi su
cui viene applicato il segnale, in modo da evitare l’effetto caricante. Alcuni
componenti discreti prevedono la possibilita` di inserire un resistore fra
due pin dell’integrato per rendere l’amplificazione variabile dall’utente.
Talvolta il guadagno e` programmabile via software tramite resistori con-
trollati digitalmente, in questo caso si parla di Programmable Gain Amplifiers
(PGA).
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Elevato Common Mode Rejection Ratio (CMRR)
La reiezione del modo comune e` la proprieta` di cancellare ogni segnale
comune ad entrambi gli ingressi dell’amplificatore (Vic), amplificando in-
vece il segnale di modo differenziale (Vid). Come gia` accennato, al segnale
utile e` spesso sovrapposta una tensione di modo comune diversi ordini
di grandezza superiore. Si pensi per esempio ad un sensore di deforma-
zione realizzato con uno strain gauge montato in un ponte di Wheatstone:
al segnale utile, dovuto allo sbilanciamento del ponte, e` sovrapposto un
segnale di modo comune dovuto ai partitori resistivi, tipicamente pari a
meta` della tensione di alimentazione. Un buon amplificatore da strumen-
tazione deve essere in grado di amplificare segnali differenziali dell’ordine
dei µV reiettando segnali di modo comune dell’ordine dei Volt sulla banda
di interesse. Analiticamente il CMRR viene definito come:
CMRRdB = 20 log10
(Ad
Ac
)
(1.3)
dove Ad e Ac sono le amplificazioni definite in 1.2.
L’errore dovuto al CMRR puo` essere rappresentato con una tensione d’in-
gresso spuria che si va ad aggiungere alla tensione di offset. A differenza
dalla tensione di offset, questo disturbo dipende dalla tensione d’ingresso
ed in particolare dal suo modo comune. Questo effetto e` quindi partico-
larmente dannoso nelle applicazioni in cui la tensione di modo comune e`
variabile.
VCMIO =
VCMAc
Ad
=
VCM
CMRR
Tensioni di Offset e Correnti d’Ingresso Limitate
La tensione di offset di un’amplificatore da strumentazione viene model-
lata tramite i due generatori Vio1 e Vio2 di figura 1.2, il primo e` dovuto
allo stadio d’ingresso dell’amplificatore, stadio che implementa l’eventua-
le funzione vi variazione del guadagno, mentre il secondo e` attribuibile
allo stadio di uscita e viene riportato in ingresso diviso per il guadagno del
primo stadio, in questo modo e` possibile modellare la dipendenza dell’off-
4
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Figura 1.2: Offset dell’amplificatore.
set dall’amplificazione. Mentre l’offset dello stadio d’ingresso si presenta
invariabilmente in serie al segnale, per guadagni elevati l’offset introdot-
to dallo stadio di uscita dara` un contributo trascurabile, contributo che
aumentera` al diminuire del guadagno accrescendo l’offset totale riportato
in ingresso. Solitamente il costruttore fornisce l’offset dell’amplificatore a
vari valori del guadagno. Un ulteriore contributo all’offset complessivo e`
dovuto alle correnti d’ingresso che scorrono nelle resistenze della sorgente,
l’offset riferito all’ingresso puo` essere scritto come:
VIO = −Vio1 − Vio2Ad − Ib1Rs1 + Ib2Rs2
Effettuando un cambio di variabile analogo a quello in 1.1 alla coppia di
resistenze di sorgente si ottiene:
VIO = − Vio1 − Vio2Ad − Ib1(Rs +
∆Rs
2
) + Ib2(Rs − ∆Rs2 )
= − Vio1 − Vio2Ad − Rs(Ib1 − Ib2) −
1
2
(Ib1 + Ib2)∆Rs
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Figura 1.3: Resistenze d’ingresso dell’amplificatore.
L’espressione finale per la tensione di offset:
VIO = −Vio1 − Vio2Ad − RsIio − Ib Rs
∆Rs
Rs
(1.4)
dove sono state introdotte le correnti Ib e Iio , definite rispettivamente come
la corrente di bias e di offset dell’amplificatore.
Resistenze d’ingresso elevate e simmetriche
Un’alta resistenza d’ingresso consente di non caricare la sorgente: conside-
rando lo schema di figura 1.3, in cui sono state evidenziate le resitenze viste
sui due terminali d’ingresso dell’amplificatore, il segnale utile Vs genera
un’uscita:
Vu = AdVid = Ad
Rin1 + Rin2
Rin1 + Rin2 + Rs1 + Rs2
Vs
L’amplificazione effettiva A′d ricevuta dal segnale risulta attenuata di un
fattore pari al partitore fra le resistenze d’ingresso e quelle della sorgente:
A
′
d =
Vu
Vs
= Ad
Rin1 + Rin2
Rin1 + Rin2 + Rs1 + Rs2
(1.5)
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Inoltre, un buon matching fra le Rin e` necessario per non creare un’asim-
metria che porta ad un segnale differenziale spurio introdotto dal modo
comune, infatti, facendo agire il solo generatore VCM nel circuito di figura
1.3, si ha un segnale differenziale d’ingresso non nullo:
Vid = VCM
( Rin1
Rin1 + Rs1
− Rin2
Rin2 + Rs2
)
Sviluppando la parentesi:
Vid = VCM
[
Rin1Rin2 + Rin1Rs2 − Rin2Rin1 − Rin2Rs1
(Rin1 + Rs1)(Rin2 + Rs2)
]
= VCM
[
Rin1Rs2 − Rin2Rs1
(Rin1 + Rs1)(Rin2 + Rs2)
] (1.6)
Effettuando il solito cambio di variabili ad entrambe le coppie di resistenze
nella 1.6:
Vid =VCM
 (Rin + ∆Rin2 )(Rs − ∆Rs2 ) − (Rin − ∆Rin2 )(Rs + ∆Rs2 )
(Rin +
∆Rin
2 )(Rin −
∆Rin
2 )

=VCM
Rs∆Rin − Rin∆RsRin2 − ∆2Rin4

Nell’ipotesi che sia ∆Rin  Rin e` possibile trascurare il termine di mismatch
delle resistenze d’ingresso al denominatore:
Vid  VCM
1
Rin
2
[
Rs Rin
∆Rin
Rin
− Rin Rs ∆Rs
Rs
]
Si puo` osservare come il mismatch delle resistenze d’ingresso agisca, allo
stesso modo di quello delle resistenze di sorgente, originando una tensione
d’ingresso spuria aggiuntiva V′IO. E` importante notare come questo contri-
buto sia tanto piu` trascurabile quanto piu` piccolo risulta il rapporto Rs/Rin:
V
′
IO  VCM
Rs
Rin
[
∆Rin
Rin
− ∆Rs
Rs
]
(1.7)
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Sommando il risultato appena ottenuto all’espressione dell’offset calcolato
alla 1.4:
VIO = −Vio1 − Vio2Ad − RsIio + VCM
Rs
Rin
∆Rin
Rin
−
(
Ib Rs + VCM
Rs
Rin
)
∆Rs
Rs
(1.8)
Passando alle varianze:
σ2VIO = σ
2
Vio1 +
1
A2d
σ2Vio2 + Rs
2
σ2Iio + V
2
CM
Rs
2
Rin
2σ
2
∆Rin
Rin
+
(
Ib Rs + VCM
Rs
Rin
)2
σ2∆Rs
Rs
(1.9)
Limitato Rumore Riportato in Ingresso
Il rumore e` un disturbo aleatorio che, sommandosi alla tensione di uscita,
limita la minima tensione risolvibile. E` pertanto un parametro di merito
con cui e` necessario confrontarsi quando si trattano tensioni con fondo sca-
la limitato. Il rumore introdotto da un generico amplificatore puo` essere
schematizzato con un generatore equivalente riportato in ingresso En e con
i rumori di corrente In1 e In2. In figura 1.4 sono inoltre riportati anche i
generatori di rumore introdotti dalla sorgente Ens1 e Ens2, dovuti al rumore
termico delle Rs. Un buon risultato dal punto di vista progettuale consiste
nel rendere marginale il contributo dell’amplificatore al rumore comples-
sivo, in modo da non compromettere ulteriormente la risoluzione sulla
grandezza fisica rilevata dal sensore. Il rumore complessivo in ingresso
puo` essere scritto come:
VnRTI = En + Ens1 − Ens2 − In1Rs1 + In2Rs2
Passando alle densita` spettrali di potenza, assumendo per questa analisi la
sorgente bilanciata e i processi incorrelati:
SVnRTI = SEn + 2SInRs
2
+ 2SEns (1.10)
Le densita` spettrali SEn e SIn vengono fornite graficamente come in figura
1.5. E` utile distinguere i due contributi dovuti al rumore termico ed al
8
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Figura 1.4: Sorgenti di rumore.
rumore 1/ f scrivendo:
SEn = SBB +
SV0 f0
f
= SBB
(
1 +
fK
f
)
dove SV0 e` il rumore fliker per f = f0, tipicamente considerata pari a 1 Hz.
fK = SV0 f0/SBB (frequenza di corner) e` la frequenza per cui i due contributi
sono identici. L’ampiezza picco-picco del rumore e` teoricamente infinita
a causa della sua distribuzione Gaussiana, nella pratica si considera come
fascia di rumore ±2σ, che equivale a considerare circa il 95% dei casi:
Vp−p = 4σV = 4
√
< V − V >2 = 4
√∫ fH
fL
SVnRTI d f
dove nell’ultima uguaglianza e` stato introdotto l’integrale della densita`
spettrale sulla banda utile del segnale. Per non far divergere l’integrale a
causa del rumore a bassa frequenza, e` necessario porre il limite inferiore di
integrazione ad una fL > 0, pari all’inverso dell’intervallo di osservazione.
Oltre al grafico delle densita` spettrali il costruttore fornisce anche il valore
efficace del rumore integrato su una certa banda a vari valori del guadagno.
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Figura 1.5: Grafico di una generica densita` spettrale di potenza.
Essendo il valore efficace del rumore uguale per definizione alla deviazione
standard, il valore picco-picco del rumore introdotto dall’amplificatore puo`
essere scritto come:
Vap−p = 4
√∫ fH
fL
SEn + 2SInRs
2
d f = 4
√
Enrms2 + 2Rs
2
Inrms2 (1.11)
Il valore picco-picco del rumore dovuto alla sorgente e` invece:
Vsp−p = 4
√∫ fH
fL
2SEns d f = 4
√
8KTRs( fH − fL) (1.12)
Sommando i quadrati si ottiene il valore picco-picco del rumore comples-
sivo:
Vp−pRTI =
√
Vap−p
2 + Vsp−p
2 (1.13)
La 1.13 mostra come il rumore introdotto dall’amplificatore dia un contri-
buto marginale finche` non diventa comparabile con il rumore introdotto
dalla sorgente. Per esempio, se i due contributi sono uguali il valore picco-
picco del rumore introdotto dalla sorgente viene moltiplicato per un fattore√
2, se l’amplificatore aggiunge un rumore pari alla meta` di quello della
sorgente allora il fattore moltiplicativo scende a
√
3
2 ≈ 1.22.
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1.2 Topologie
1.2.1 Amplificatore da Strumentazione a Tre Operazionali
La topologia a tre amplificatori operazionali mostrata in figura 1.6 e` la
piu` celebre e utilizzata per realizzare amplificatori da strumentazione. Il
circuito e` una cascata di due stadi: il primo, costituito dagli operazionali
1 e 2 e dalle resistenze R e RG, serve a garantire un’elevata e simmetrica
resitenza d’ingresso amplificando al contempo il segnale utile. Il secondo
stadio e` l’amplificatore differenziale composto dall’operazionale 3 e dalle
resistenze R1,R2,R3,R4 che cancella (idealmente) il segnale di modo co-
mune introducendo un’ulteriore amplificazione sul segnale differenziale.
Assumendo ideali gli operazionali, il cortocircuito virtuale applicato agli
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Figura 1.6: Topologia a tre amplificatori operazionali.
op-amp 1 e 2 trasferisce la tensione d’ingresso ai capi di RG. Sara` quindi:
IG =
Vin+ − Vin−
RG
11
CAPITOLO 1: AMPLIFICATORI DA STRUMENTAZIONE
Dette Vo1 e Vo2 le tensioni di uscita dei due operazionali dello stadio
d’ingresso si ha:
Vo1 =Vin+ + RIG = Vin+ +
R
RG
(Vin+ − Vin−)
Vo2 =Vin− − RIG = Vin− − RRG (Vin+ − Vin−)
La tensione differenziale di uscita del primo stadio sara`:
Va = Vo1 − Vo2 =
(
1 +
2R
RG
)
Vid
Nell’ipotesi che sia R1 = R3 e R2 = R4 l’amplificatore differenziale del
secondo stadio introduce un guadagno differenziale pari a R2/R1 reiettando
il modo comune, pertanto si ottiene una tensione di uscita pari a:
Vu =
R2
R1
Va =
R2
R1
(
1 +
2R
RG
)
Vid
Agendo su RG e` possibile modificare il guadagno cambiando un solo resi-
store. I limiti dell’archidettura sono da cercarsi nel CMRR legato al buon
matching delle resistenze dell’amplificatore differenziale. Ipotizzando un
mismatch nei rapporti delle resistenze si ottiene un’amplificazione di modo
comune non nulla e si puo` facilmente dimostrare la seguente espressione:
CMRR =
1 + R4
R3∣∣∣∣∆R4R4 − ∆R3R3 + ∆R1R1 − ∆R2R2 ∣∣∣∣ (1.14)
In piu` lavorare ad alti guadagni comporta un limite nella banda passante
dell’amplificatore, questo limite e` necessariamente imposto dal prodotto
guadagno-banda degli operazionali. Inoltre esistono problemi di dinamica
sullo stadio d’ingresso; se consideriamo la tensione di modo comune di
uscita, si ha:
Vo1 + Vo2
2
=
Vin+ + Vin−
2
= Vic
12
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Pertanto lo stadio d’ingresso lavora con un’amplificazione di modo comu-
ne unitaria demandando al secondo stadio la reiezione di questo segnale.
La tensione di uscita del primo operazionale puo` essere quindi riscritta
come:
Vo1 = Vic +
Va
2
= Vic +
(1
2
+
R
RG
)
Vid
che evidenzia un conflitto nell’operare ad alti guadagni (piccole RG) e con
grandi tensioni di modo comune, per il rischio di saturare la tensione di
uscita dell’operazionale.
1.2.2 Amplificatore da Strumentazione “Current Mode”
La topologia current mode prende spunto dall’architettura a tre op-amp
precedentemente esposta modificando il circuito come in figura 1.7 allo
scopo di effettuare un sensing sulla corrente IG. Questa operazione vie-
ne realizzata ponendo in serie alle alimentazioni dell’operazionale 1 due
specchi di corrente, uno a transistori N, l’altro a transistori P, con lo stes-
so rapporto di specchio (tipicamente unitario); una soluzione alternativa,
privilegiata nei circuiti integrati, consiste nel replicare lo stadio di uscita
dell’op-amp effettuando il sensing sul ramo di uscita ausiliario come espo-
sto in [1]. La differenza fra le correnti specchiate viene fatta scorrere in una
seconda resistenza RA, il terzo operazionale in configurazione a buffer e`
necessario per isolare il carico. Applicando il primo principio di Kirchoff al
macronodo costituito dall’operazionale 1 si ottiene IG = I1− I2; se i rapporti
di specchio sono unitari (Kn = Kp = 1) allora IA = IG e quindi:
Vu = IARA =
RA
RG
Vid
Questa topologia permette di ottenere un elevato CMRR senza necessitare
di errori di matching particolarmente bassi tra i resistori. E` importante
notare come un’eventuale mismatch fra i rapporti di specchio introduca
un offset e una distorzione ma non un guadagno di modo comune, per
13
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Figura 1.7: Topologia current mode.
convincersi di cio` si puo` scrivere:
Vu = IARA =(KpI1 − KnI2)RA
=(K +
∆K
2
)I1RA − (K − ∆K2 )I2RA
=KIGRA +
∆K
2
(I1 + I2)RA
(1.15)
Nell’ipotesi di applicare il solo segnale di modo comune si ha: IG = 0 e
I1 = I2 = Isupply; sostituendo nella 1.15:
Vu = ∆KIsupplyRA
14
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La tensione di uscita e` quindi indipendente dal modo comune anche nel-
l’ipotesi di mismatch dei rapporti di specchio.
Si puo` dimostrare ([2], [3]) che il CMRR risulta limitato in bassa frequenza
dalle non idealita` degli operazionali e precisamente dai mismatch delle re-
sistenze di uscita e dei prodotti guadagno-banda, mentre con l’aumentare
della frequenza, diventa predominante il contributo dovuto al mismat-
ch delle capacita` parassite presenti sui piedini invertenti degli op-amp
d’ingresso. Questo risultato e` lo stesso ottenibile con la topologia a tre
operazionali nell’ipotesi di utilizzare per il secondo stadio resistori perfet-
tamente identici.
Un altro miglioramento derivato da questa architettura rispetto a quella
a tre op-amp, consiste nel non risentire della limitazione dovuta al pro-
dotto guadagno-banda degli operazionali. Infatti il guadagno, variabile
tramite RA, e`, almeno in prima approssimazione, indipendente dalla banda
passante dell’amplificatore.
1.2.3 Amplificatore da Strumentazione “Current Feedback”
L’amplificatore da strumentazione current feedback ha una topologia ba-
sata su transconduttori. Un transconduttore e` un’amplificatore che lega la
sua corrente di uscita alla tensione d’ingresso tramite una relazione lineare
del tipo Iu = GmVin. La caratteristica fondamentale della transconduttanza
Gm e` quella di essere accurata e dipendente da una seconda grandezza
ausiliaria (tensione o corrente) utile per effettuare la regolazione (tuning)
del parametro. Il circuito equivalente di un transconduttore e` riportato in
 
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Figura 1.8: Simbolo di un transconduttore: (a) ingresso e uscita single-
ended (b) ingresso differenziale e uscita single-ended (c) fully-differential.
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figura 1.9, dove sono evidenziate le resistenze e le capacita` viste sulle porte
d’ingresso e di uscita. Un modello piu` accurato consiste nel considerare il
Gm dipendente dalla frequenza tramite un polo dominante. L’amplificatore
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
Figura 1.9: Circuito equivalente di un generico transconduttore.
da strumentazione current feedback mostrato in figura 1.10 consiste di due
transconduttori fully-differential: il primo preleva il segnale differenziale
d’ingresso Vid, mentre il secondo la tensione di retroazione V f b; la somma
delle loro correnti di uscita pilota un’amplificatore operazionale.
Le correnti di uscita dei due transconduttori possono essere scritte come:
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Figura 1.10: Topologia current feedback.
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I1 =Gm1Vid
I2 = − Gm2V f b = −Gm2
(
Vu
R4
R3 + R4
+ Vre f
R3
R3 + R4
− Vre f
)
= −Gm2 R4R3 + R4 (Vu − Vre f )
Dette Ru1 e Ru2 le resistenze di uscita dei transconduttori e Rin quella d’in-
gresso dell’amplificatore operazionale , la tensione Va puo` essere scritta
come:
Va = (I1 + I2)(Ru1//Ru2//Rin) (1.16)
Sostituendo le espressioni delle correnti nella 1.16 si ottiene:
Va =
(
Gm1Vid − Gm2 R4R3 + R4 (Vu − Vre f )
)
(Ru1//Ru2//Rin)
Per guadagni elevati e` possibile applicare il corto circuito virtuale all’in-
gresso dell’operazionale, questo equivale a dire che le correnti di uscita dei
due transconduttori si cancellano a vicenda; imponendo Va = 0 si ricava
l’espressione del guadagno:
Gm1Vid − Gm2 R4R3 + R4 (Vu − Vre f ) = 0
Vu − Vre f
Vid
=
R3 + R4
R4
Gm1
Gm2
(1.17)
Dal punto di vista della reiezione del segnale di modo comune il circuito
e` molto robusto. Il transconduttore Gm1 isola il modo comune d’ingresso
da quello interno del circuito senza (idealmente) generare una corrente I1
in uscita. Gli inevitabili mismatch sui transistori d’ingresso e su quelli su
cui agisce il controllo di modo comune costituiscono il limite al CMRR per
questa topologia. Infine, la tensione di uscita per segnale differenziale nullo
puo` essere impostata dall’esterno tramite il generatore Vre f . Una soluzione
integrata utilizzata per i transconduttori di figura 1.10 e` quella proposta
in 1.11. I transconduttori sono realizzati tramite due coppie differenziali
con degenerazione di source e una doppia imposizione della corrente di
17
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Figura 1.11: amplificatore current feedback con transconduttori realizzati
tramite coppie differenziali degeneri.
riposo. Il calcolo del Gm puo` essere effettuato considerando il circuito alle
variazioni di figura 1.12, dove ron e` la resistenza di uscita dello specchio
che genera la I0 in basso, e verra` considerata trascurabile nel parallelo con
R1/2.
vs1 =
(
gm1vgs1 − vs1rd1
) R1
2
=
(
gm1
Vid
2
− gm1vs1 − vs1rd1
) R1
2
vs1
1 + R12rd1// 1gm1
 = gm1 R12 Vid2
Trascurando rd nel parallelo con 1gm1 :
vs1 =
gm1
R1
2
1 + gm1
R1
2
Vid
2
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Figura 1.12: Circuito alle variazioni per il calcolo del Gm.
Quindi la corrente di cortocircuito:
iucc =
vs1
R1
2
=
gm1
1 + gm1
R1
2
Vid
2
Se gm1
R1
2  1 allora:
iucc 
Vid
R1
La transconduttanza e` pari all’inverso della resistenza di degenerazione, il
guadagno complessivo del circuito sara quindi, sostituendo nella 1.17:
Vu − Vre f
Vid
=
R3 + R4
R4
R2
R1
19
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1.2.4 Amplificatore da Strumentazione DDA

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Figura 1.13: Topologia DDA.
La topologia DDA si basa sul cosiddetto Differential Difference Ampli-
fier [4] che e` sostanzialmente un’amplificatore operazionale con lo stadio
d’ingresso replicato in modo da amplificare la differenza di due segnali
differenziali. Il guadagno viene ancora imposto tramite una rete resistiva
posta sulla porta di retroazione, cioe` quella non impegnata dal segnale:
Vu = A
(
Vid − Vu R1R1 + R2
)
Vu
(
1 + A
R1
R1 + R2
)
= AVid
Vu =
AVid
1 + A R1R1+R2
20
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Che per guadagni elevati puo` essere riscritta come:
Vu =
(
1 +
R2
R1
)
Vid (1.18)
La 1.18 poteva essere ottenuta anche applicando il cortocircuito virtuale
generalizzato, corrispondente al considerare uguali i segnali differenziali
sulle due porte d’ingresso.
Un significativo vantaggio introdotto da questa architettura consiste nella
possibilita` di accoppiare in AC la sorgente utilizzando una sola capacita`.
Questa esigenza e` particolarmente sentita nelle applicazioni biomedicali,
in cui viene amplificato un biopotenziale prelevato dai tessuti mediante
elettrodi. In questo caso, gli effetti elettrochimici all’interfaccia elettrodo-
tessuto, generano un offset in DC fra i due elettrodi che, se amplificato,
satura la tensione di uscita. Nel circuiti precedentemente presentati l’ac-
Figura 1.14: Biopotenziali e loro range, la figura e` tratta da [5].
coppiamento in AC e` possibile solamente introducendo un filtro passa
alto nella catena di lettura, con il rischio di compromettere la dinamica e
le prestazioni in termini di rumore. Un’altra soluzione possibile e` quel-
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la di aggiungere due capacita` sugli ingressi dell’amplificatore per isolare
la componente continua, in questo caso la criticita` e` dovuta al matching
delle capacita` che compromette il CMRR all’aumentare della frequenza.
La soluzione proposta in [6] e [7] risolve questi problemi inserendo un
unico condensatore in serie alla resistenza R1, come mostrato in figu-
ra 1.15. Applicando il cortocircuito virtuale generalizzato agli ingressi
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Figura 1.15: DDA in-amp con accoppiamento in AC.
dell’amplificatore si ottiene la funzione di trasferimento:
Vid( jω) = −Vu( jω)
 R1 + 1jωCR1 + R2 + 1jωC

Vu( jω)
Vid( jω)
=
(
1 +
R2
R1
) 1 + jωC(R1 + R2)
1 + jωCR1
Un’opportuna scelta dei componenti fissa un guadagno unitario per l’offset
fra gli elettrodi, mentre il segnale utile, la cui occupazione spettrale e`
mostrata in figura 1.14, viene amplificato del solito valore.
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1.3 Tempo Discreto
Esiste un limite comune per i circuiti CMOS operanti in banda base: l’offset
e il rumore a bassa frequenza compromettono le prestazioni e non sono
realisticamente gestibili con il solo aumento dell’occupazione di area. Un
rimedio possibile e` quello di utilizzare transistori bipolari per realizzare
almeno gli stadi d’ingresso dell’amplificatore, cioe` quelli piu` critici in ter-
mini di rumore e offset. La tecnologia a bipolari consente un rumore di
tensione riportato in ingresso estremamente basso, con valori efficaci tipici
di poche decine di nV, introducendo al contempo delle correnti di base non
trascurabili con il loro conseguente mismatch e rumore. L’effetto di que-
ste correnti sul rumore e sull’offset complessivo e` fortemente dipendente
dal valore delle resistenze di sorgente e dal loro eventuale sbilanciamento
(vedi 1.4 e 1.11) e puo` risultare critico. Cio` rende necessari appositi ac-
corgimenti circuitali per cancellare le correnti di base dei transistori. In
C1 C2
+VS
+VS
+IN
–IN
–VS
–VS
10k?
10k?
10k?
400? 400?
10k? REF
OUTPUT
IB COMPENSATIONIB COMPENSATION
+VS
–VS
+VS
–VS
+VS
VBI I
R1
24.7k?
R2
24.7k?
RG
Q1 Q2
–VS
+VS
–VS
A2A1
A3
Figura 1.16: Schema semplificato dell’in-amp AD8221, la figura e` tratta da
[8].
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figura 1.16 e` mostrato l’in-amp AD8221 di Analog Device, il circuito e` una
modifica dell’architettura a tre op-amp ed utilizza dei transistori bipolari
super-beta ed una tecnica di compensazione per minimizzare l’effetto delle
IB. I transistori Q1 e Q2 lavorano a corrente imposta traslando le tensioni
d’ingresso ai capi di RG e originando cosı` una corrente che sbilancia le
uscite degli operazionali. Il secondo stadio e` un amplificatore differenziale
a guadagno unitario, necessario per reiettare il modo comune.
Una soluzione alternativa per minimizzare le correnti d’ingresso e` costi-
tuita dall’impiego di uno stadio d’ingresso a JFET: questa tecnologia rap-
presenta un valido compromesso fra la CMOS e la bipolare, sia in termini
di rumore in bassa frequenza, sia in termini di corrente assorbita.
Nonostante queste soluzioni tecnologiche, la progettazione a CMOS conti-
nua ad essere quella piu` diffusa anche nell’ambito della ricerca. Il motivo
di questo sviluppo e` dovuto alle cosiddette tecniche dinamiche di cancel-
lazione dell’offset e del rumore 1/ f , che, a fronte di alcune complicazioni
circuitali, rendono le prestazioni dei circuiti CMOS comparabili con quelle
dei loro analoghi a bipolari e JFET. Non esiste un accordo univoco sulla
classificazione di queste tecniche, spesso in letteratura si definisce ampli-
ficatore chopper un generico sistema che impiega degli interruttori per
effettuare una cancellazione dinamica dell’offset e del rumore a bassa fre-
quenza. Per rimuovere le ambiguita` faremo riferimento alla distinzione
fatta da Enz e Temes in [9], dove le tecniche vengono distinte in funzione
del rumore riportato in banda base e del comportamento nei confronti del
segnale d’ingresso.
La tecnica denominata Correlated Double Sampling (CDS) e` tipica dei si-
stemi tempo discreti, in cui il segnale viene campionato e quindi assume
valori significativi solo per una successione di istanti discreti. Come sugge-
risce il nome, durante un periodo del clock si hanno due campionamenti:
il primo viene effettuato a meta` periodo con l’amplificatore chiuso in una
configurazione di reset, in modo da campionare il disturbo. Il secondo,
effettuato al termine del periodo, campiona segnale utile e disturbo so-
vrapposto. L’ n-esimo campione in uscita dal sistema e` la differenza di
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queste due tensioni e puo` essere scritto come:
Vu(nT) = A
[
Vin(nT) + VOS(nT) − VOS(nT − T2 )
]
(1.19)
dove VOS e` il generatore equivalente che rappresenta sia il rumore che l’off-
set riportati in ingresso. Esempi di amplificatori da strumentazione che
utilizzano la CDS sono gli in-amp a condensatori commutati, che sfruttano
varianti del tradizionale schema ad amplificazione di carica [10].
Una seconda tecnica e` quella chiamata AutoZero (AZ), questa si basa
sostanzialmente sull’interrompere il normale funzionamento dell’amplifi-
catore per portarlo in una configuazione di reset nella quale memorizzare
l’offset su una capacita`. Al termine di questa fase, detta fase di AutoZero,
l’amplificatore riprende il suo normale funzionamento sottraendo pero` al
segnale utile il disturbo precedentemente memorizzato. A differenza dalla
CDS, l’AutoZero costituisce un sistema tempo-continuo dal punto di vi-
sta del segnale d’ingresso; pertanto lo spettro del segnale puo` eccedere la
frequenza di clock (frequenza di AutoZero). Mentre nella CDS, essendo
il segnale campionato, la sua banda deve essere inferiore alla meta` della
frequenza di clock, in modo da rispettare il teorema di Nyquist. In figura
?? e` riportato il generico schema di un’amplificatore con AutoZero. Quan-
do S1 e` chiuso e S2 aperto l’amplificatore e` chiuso in guadagno unitario,
se l’amplificazione e` sufficientemente elevata il cortocircuito virtuale da
Vc  VOS(nTAZ). Quando gli interruttori cambiano posizione avremo una
tensione di uscita pari a:
Vu = A [−VOS(t) + Vin(t) + Vc] = A [Vin(t) + VOS(nTAZ) − VOS(t)] (1.20)
L’offset e le componenti del rumore che possono essere considerate costanti
sul periodo di AutoZero TAZ vengono cancellate, come dimostra la 1.20.
Osservazioni analoghe possono essere fatte sulla tensione di uscita della
CDS, considerando la 1.19 ed il semiperiodo di clock.
Il problema comune ad entrambe le tecniche (CDS e AZ) e` quello del cosid-
detto noise foldover: il campionamento del disturbo porta necessariamente
25
CAPITOLO 1: AMPLIFICATORI DA STRUMENTAZIONE
Figura 1.17: Amplificatore con AutoZero. (a) fase di AutoZero (b) fase di
Run. La figura e` tratta da
ad un sottocampionamento del rumore ad alta frequenza, con conseguen-
te aliasing che tende a far aumentare il rumore termico riportato in ban-
da base. Per ulteriori dettagli sulle tecniche dinamiche di cancellazione
dell’offset e del rumore 1/ f si rimanda a [9].
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1.4 Modulazione Chopper
La modulazione chopper e` una tecnica dinamica di cancellazione dell’off-
set e del rumore a bassa frequenza che, a differenza dell’ AutoZero e della
CDS precedentemente menzionate, e` immune al noise foldover. Cio` con-
sente, almeno idealmente, di cancellare completamente l’offset e il rumore
fliker lasciando sulla banda del segnale solo il rumore termico. Il principio
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Figura 1.18: Schema della modulazione chopper.
su cui si basa la modulazione chopper e` riportato in figura 1.18. La Vin(t)
viene moltiplicata per il segnale periodico m(t), questa operazione equi-
vale, in un sistema fully differential, a scambiare i conduttori che portano
il segnale. Un modulatore puo` essere quindi realizzato tramite quattro
interruttori (pass-transistor o pass-gate) e un clock a due fasi non sovrap-
poste necessario a pilotarli, come mostrato in figura 1.22. I coefficienti
dello sviluppo in serie di Fourieur del segnale m(t) sono:
Mk =

0 se k = 0, k pari
2
pik se k = ±1, k = ±5, ...
− 2pik se k = ±3, k = ±7, ...
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Il segnale ha inoltre potenza unitaria, infatti:
Pm =
1
Tck
∫ Tck
0
m(t)2 dt = 1 =
∞∑
k=−∞
|Mk|2
dove l’ultima equazione costituisce il teorema di Parseval. Nel dominio
della frequenza l’operazione di moltiplicazione per il segnale m(t) equivale
a replicare lo spettro del segnale d’ingresso, pesato per i coefficienti Mk, sui
multipli dispari della frequenza di clock. Se consideriamo l’amplificatore
Ad con una banda infinita si puo` scrivere:
Vb( f ) = Ad
(
Vin( f ) ⊗M( f )
)
=Ad
Vin( f ) ⊗ ∞∑
k=−∞
Mkδ( f − k fck)

=Ad
∞∑
k=−∞
MkVin( f − k fck)
(1.21)
La successiva demodulazione del segnale in uscita dall’amplificatore com-
porta una nuova traslazione di ogni replica contenuta nello spettro di Vb( f )
sui multipli dispari di fck:
Vc( f ) =Vb( f ) ⊗M( f ) = Ad
 ∞∑
k=−∞
MkVin( f − k fck) ⊗
∞∑
h=−∞
Mhδ( f − h fck)

=Ad
∞∑
k=−∞
∞∑
h=−∞
MkMhVin
[
f − (k + h) fck]
(1.22)
Il filtro passa basso in coda alla catena e` impostato sulla banda del segnale
d’ingresso. In uscita resteranno quindi le sole repliche presenti in banda
base, cioe` quelle per cui h = −k nella 1.22:
Vu( f ) = Ad
∞∑
k=−∞
MkM−kVin( f ) = AdVin( f )
∞∑
k=−∞
|Mk|2 = AdVin( f ) (1.23)
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dove nella prima equazione e` stata sfruttata la proprieta` dei segnali reali
per cui M−k = Mk∗. Mentre la Vin(t) viene modulata e demodulata, giun-
gendo in uscita amplificata Ad volte, il rumore e l’offset riferiti all’ingresso
subiscono una sola modulazione. Detta Sin( f ) la densita` spettrale bilatera
di potenza, a cui aggiungiamo una δ( f )σ2VIO per rappresentare la potenza
dell’offset, il rumore in uscita dal modulatore Sc( f ) puo` essere scritto come:
Sc( f ) = A2d
∞∑
k=−∞
|Mk|2Sin( f − k fck) (1.24)
In figura 1.19 e` riportata anche la banda del segnale, se questa e` tale per
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Figura 1.19: Densita` spettrale di potenza del rumore dopo il modulatore
di uscita.
cui B < fck − fk allora l’offset e il rumore fliker risultano completamente
cancellati e restano solo le repliche del rumore termico. La densita` spettrale
di rumore in uscita Su( f ) sara`:
Su( f ) = A2d
∞∑
k=−∞
|Mk|2SBB = A2dSBB (1.25)
che dimostra come il rumore riportato in ingresso sia proprio pari al rumore
termico dell’amplificatore. Se la disequazione B < fck − fk non e` rispettata,
parte del rumore fliker dovuto alle repliche in ± fck torna in banda base.
In questo caso il rumore residuo puo` essere calcolato tenendo conto che
le due repliche, sommandosi, danno un contributo circa costante e pari al
loro valore in f = 0.
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Figura 1.20: Contributo delle due repliche fondamentali nel caso in cui una
parte di rumore fliker sia riportata in banda base.
Su( f )  A2d|M1|2Sin( fck) + A2d|M−1|2Sin(− fck) = 2A2d|M1|2Sin( fck)
Sostituendo il valore del termine dello sviluppo in serie di Fourieur si ha:
Su( f )  0.8106A2dSin( fck) (1.26)
alla quale si devono aggiungere i contributi di rumore termico dovuti alle
repliche di ordine successivo. Queste considerazioni dimostrano come,
anche nel caso in cui il fliker non venga completamente cancellato dalla
banda del segnale, si possa, in prima approssimazione, considerare la dsp
del rumore riportato in ingresso costante e pari alla Sin( fck).
1.4.1 Non Idealita`
Errore di Guardagno
L’errore di guadagno introdotto dalla modulazione chopper e` dovuto alla
rimozione dell’ipotesi di banda infinita per l’amplificatore. Se consideria-
mo un’amplificatore Ad con una banda finita fp, alcune delle repliche del
segnale presenti in 1.21, verranno reiettate e non potranno essere riportate
in banda base dal modulatore di uscita. Con queste ipotesi la 1.23 puo`
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essere riscritta come una sommatoria finita:
Vu( f ) = AdVin( f )
N∑
k=−N
|Mk|2 = (1 − G)AdVin( f )
dove N e` il numero di repliche del segnale che cadono nella banda del-
l’amplificatore. E` stato inoltre introdotto l’errore relativo sul guadagno
G =
(
1 −∑Nk=−N |Mk|2).
Per comprendere meglio il fenomeno e` utile ragionare nel dominio del
tempo, considerando una risposta a polo dominante per l’amplificatore.
A( jω) =
Ad
1 + j ωωp
Considerando per semplicita` il segnale d’ingresso costante e pari a VIN, le
forme d’onda lungo la catena del chopper sono quelle riportate in figura
1.21. La banda finita dell’amplificatore introduce una risposta esponen-
ziale in uscita che, una volta demodulata, genera dei disturbi impulsivi
a frequenza 2 fck sovrapposti alla tensione continua ideale AdVIN. Questi
spike verranno cancellati dal filtro passa basso di uscita ma andranno a
diminuire il valor medio. L’errore di guadagno puo` essere quindi calcolato
tramite il valor medio della Vc(t) su un semiperiodo del segnale di clock.
La Vc(t) sul semiperiodo puo` essere scritta tenendo presente che la risposta
dell’amplificatore al gradino e` quella tipica dei sistemi del primo ordine:
Vc(t) = −AdVIN + 2AdVIN
(
1 − e− tτp
)
dove τp = 1/ωp = 1/2pi fp. Il valor medio:
Vu(t) =
2
Tck
∫ Tck
2
0
Vc(t) dt =
2
Tck
∫
Tck
2
0
AdVIN dt −
∫ Tck
2
0
2AdVINe
− tτp dt

=AdVIN − 4AdVINTck
[
−τpe−
t
τp
] Tck
2
0
= AdVIN − 4AdVINTck
[
−τpe−
Tck
2τp + τp
]
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Figura 1.21: Forme d’onda riferite allo schema di figura 1.18.
Se Tck  τp l’esponenziale nell’ultima equazione puo` essere trascurato
ottenendo:
Vu(t)  AdVIN(1 −
4τp
Tck
) = AdVIN
(
1 − 2
pi
fck
fp
)
Infine, la nuova espressione per l’errore relativo sul guadagno:
G =
AdVIN − Vu(t)
AdVIN
=
2
pi
fck
fp
(1.27)
Un errore analogo a quello appena descritto viene introdotto dalla squadra
R-C introdotta dalla resistenza di sorgente e dalle capacita` parassite d’in-
gresso dell’amplificatore, come mostrato in figura 1.22. In questo caso la
frequenza di polo introdotta e` fp = 12piRsCin , sostituendo nella 1.27 si ottiene
l’errore di guadagno introdotto dalla squadra R-C in ingresso:
G = 4RsCin fck (1.28)
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Figura 1.22: Realizzazione del modulatore mediante pass-gate e capacita`
d’ingresso dell’amplificatore.
Offset Residuo
Come precedentemente dimostrato il sistema cancella idealmente l’offset,
tuttavia, le non idealita` dei modulatori, e principalmente quelle del mo-
dulatore d’ingresso, causano una componente DC in uscita dalla catena.
Questa componente puo` essere interpretata come un offset residuo ripor-
tato in ingresso. Le capacita` parassite presenti fra il gate e i pozzetti del
mos interruttore accoppiano il segnale di clock con il segnale utile causan-
do un’iniezione di carica. Questo effetto, detto anche clock feedthrough
Figura 1.23: Clock feedthrough, la figura e` tratta da [9].
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(figura 1.23) genera degli spike in ingresso all’amplificatore che, giunti al
modulatore di uscita, vengono raddrizzati e danno origine ad una compo-
nente continua residua, come mostrato in figura 1.24. I problemi introdotti
Figura 1.24: Spike demodulati e loro componente continua, la figura e`
tratta da [11].
dal clock feedthrough sono di centrale importanza per tutti i circuiti che
usano interruttori MOS. Lo studio di questi fenomeni e` complesso e di
poco interesse in questa sede, per una trattazione quantitativa rimandia-
mo a [12]. In letteratura sono proposte varie tecniche per limitare questi
fenomeni:
• Utilizzo di un’architettura fully differental. Se i due rami sono per-
fettamente simmetrici gli spike sono da considerarsi disturbi a modo
comune che vengono quindi reiettati dall’amplificatore.
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• Utilizzo di transistori complementari (pass-gate). L’N-MOS ed il
P-MOS iniettano una carica di segno oppposto compensandosi. Pur-
troppo il matching fra le cariche iniettate e` dipendente dal segnale e
dal jitter fra le 2 fasi complementari del clock.
• Utilizzo di dummy switch (figura 1.25). I dummy sono degli inter-
ruttori cortocircuitati, di dimensione pari alla meta` degli interruttori
effettivi e pilotati in controfase. Al momento dell’apertura, se la cari-
ca iniettata e` simmetrica, questa viene completamente assorbita dai
dummy per poter formare il loro canale.
Figura 1.25: Tecnica dei dummy switch, la figura e` tratta da [9].
• Filtraggio. A causa delle loro breve durata, la potenza degli spike
e` principalmente contenuta nelle armoniche successive alla fonda-
mentale. Il segnale utile modulato ha invece una potenza che e`
sostanzialmente contenuta nella prima replica, dato l’andamento de-
crecente dei coefficienti Mk.
Una soluzione proposta in [11] e` quella di introdurre un filtro passa
banda fra l’amplificatore e il modulatore di uscita, limitando cosı` la
potenza degli spike senza influenzare sostanzialmente la potenza del
segnale.
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Figura 1.26: Contenuto spettrale degli spike e del segnale d’ingresso
modulato, la figura e` tratta da [9].
• Utilizzo di un’architettura nested chopper (figura 1.27). In [13] Bakker
et al. proprongono l’utilizzo di un’architettura a doppio chopper:
quello interno cancella l’offset e il rumore 1/ f introdotti dall’ampli-
ficatore. Il chopper esterno lavora ad una frequenza molto mino-
Figura 1.27: Architettura nested chopper, la figura e` tratta da [13].
36
CAPITOLO 1: AMPLIFICATORI DA STRUMENTAZIONE
re e, invertendo periodicamente il segno degli spike introdotti dal
chopper interno, rende la loro media nulla cancellando cosı` l’offset
residuo. Si puo` facilmente dimostrare che l’offset residuo e` pro-
porzionale alla frequenza del chopper, quindi l’offset introdotto dai
modulatori esterni e` ordini di grandezza inferiore a quello originario
dell’amplificatore modulato con un singolo clock.
Figura 1.28: Modulazione degli spike introdotti dal chopper interno, la
figura e` tratta da [13].
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Sensori Termici Integrati
I sensori termici integrati rivestono un ruolo importante nel mondo della
sensoristica poiche´ molte grandezze fisico-chimiche possono essere con-
vertite in una differenza di temperatura. La definizione di sensori termici
integrati puo` essere ambigua: spesso con questo termine ci si riferisce a
sensori di temperatura realizzati tramite elettronica integrata. Questi sen-
sori basano il loro funzionamento sulla dipendenza dalla tensione termica
VT = KT/q della corrente di saturazione inversa di una giunzione p-n.
Una seconda definizione di sensori termici integrati, alla quale ci riferi-
remo in questo capitolo, riguarda i sensori termici realizzati sullo stesso
die di silicio insieme alla loro elettronica di condizionamento del segnale.
In questo caso si parla anche di System On A Chip (SoC) o di MEMS (Mi-
cro Electro Mechanical Systems); anche se quest’ultima definizione e` spesso
riduttiva, in quanto tende a comprendere anche sistemi ottici, termici, flui-
dici e chimici. Lo sviluppo dei sistemi MEMS e` avvenuto di pari passo
con l’avanzare delle tecniche di post processing del silicio. Queste tecniche
permettono di realizzare strutture geometriche complesse sullo stesso die
di silicio sul quale e` stata precedentemente realizzata la parte elettronica
necessaria per interfacciarsi con il mondo esterno. Cio` realizza un chiaro
vantaggio in termini di ingombro, consumo di potenza e riduzione dei
componenti parassiti. Il post processing puo` essere diviso in bulk micro-
machining (back e front) e surface micromachining: il primo include dei passi
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di processo che interessano una vasta area di wafer, e attaccano il silicio
in profondita`. Il secondo utilizza attacchi selettivi su strati sacrificali pre-
senti su limitate porzioni del wafer. Entrambe queste tecniche sono di
fondamentale importanza nella realizzazione dei sensori termici. Il silicio
del substrato agisce infatti da pozzo termico limitando l’isolamento del
sensore e compromettendone le prestazioni. La possibilita` di realizzare
strutture sospese, o rimuovendo direttamente il substrato tramite il bulk
micromachining, o “liberando” il sensore rimuovendo uno strato sacrificale
tramite il surface micromachining, garantisce un ottimo isolamento termico.
Isolamento che non sarebbe ottenibile utilizzando solo gli strati dielettrici
a bassa conducibilita` termica messi a disposizione dal processo, a causa
del ridotto spessore degli stessi. Ulteriori difficolta` nella realizzazione dei
sensori termici riguardano la caratterizzazione, dal punto di vista delle pro-
prieta` termiche e termico-elettriche, e la conseguente scelta dei materiali
disponibili nei processi CMOS (vedi figura 2.7).
(a) (b)
(c) (d)
(e) (f)
Figura 2.1: Rappresentazione di sei tecniche di micromachining post-
CMOS: rear bulk-micromachining (a) senza e (b) con stop dell’etching
elettrochimico sulla n-well; front bulk micromachining (c) senza e (d) con
stop dell’etching elettrochimico sulla n-well; e surface micromachining ba-
sato su (e) etching di alluminio sacrificale e (f) etching di ossido di silicio
sacrificale. La figura e` tratta da [14].
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2.1 Strutture
• Attuatori. L’attuazione termica e` impiegata in un largo numero di
applicazioni sensoristiche. Si puo` trattare di trasferimento di calore
ad una struttura sfruttando l’effetto Joule, come nel caso dei converti-
tori termici, oppure di una vera e propria attuazione meccanica come
nel caso degli attuatori bimorfi (figura 2.2) o dei trasmettitori ad ultra-
suoni eccitati termicamente, nel qual caso l’effetto da massimizzare e`
quello legato al coefficiente di dilatazione termica.
Figura 2.2: Layout di un attuatore bimorfo. Facendo scorrere una corrente
nella struttura, data la diversa geometria dei due lati, quello piu` sottile
(e quindi con una resitenza maggiore), dissipera` una potenza per effetto
joule maggiore, subendo quindi una piu` accentuata dilatazione termica
che portera` ad uno spostamento dell’attuatore. La figura e` tratta da [16].
• Strutture Isolanti e Dissipatori. L’isolamento del sensore dalle sor-
genti e dai pozzi termici non pertinenti al misurando e` necessaria per
non compromettere le prestazioni. L’utilizzo delle tecniche di micro-
machining e degli strati dielettrici a bassa conducibilita` termica per la
realizzazione dell’isolamento e` gia` stato precedentemente discusso.
I dissipatori vengono invece utilizzati in tutte le applicazioni in cui
e` necessario avere una temperatura di riferimento stabile: si pensi
per esempio al caso delle termocoppie, in cui, conoscendo i materiali
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e la temperatura della giunzione fredda e` possibile risalire alla tem-
peratura della giunzione calda. Dissipatori integrati possono essere
realizzati tramite il silicio del substrato o linee di metal.
• Sensori Resistivi di Temperatura. I sensori resistivi di temperatura
sfruttano la dipendenza della resistenza elettrica dalla temperatura.
Alimentando il sensore a corrente imposta, e leggendo la tensione ai
suoi capi, si ottiene un’uscita funzione della temperatura. La sen-
sibilita` e` quindi proporzionale alla corrente che scorre nel sensore.
Tuttavia, l’aumento eccessivo della corrente e` sconsigliabile, in quan-
to comporta l’autoriscaldamento per effetto Joule del sensore, che
compromette la misura.
I sensori resistivi di temperatura vengono divisi in due grandi cate-
gorie: la prima e` quella degli RTD (Resistive Temperature Detectors),
realizzati con metalli come Platino, Nichel o Rame. La loro resisten-
za dipende dalla temperatura secondo la relazione di Callendar-Van
Dusen [15]:
R(T) = R0
{
1 + α
[
T + δ
(
1 − T
100
) T
100
+ β
(
1 − T
100
) ( T
100
)3]}
dove α e` il coefficiente termico (positivo), mentre δ e β rappresentano
la deviazione della legge dal caso lineare. La linearita` e` comun-
que garantita su un ampio range di temperature, com’e` visibile dal
grafico di figura 2.3. La seconda categoria e` quella dei cosiddetti
termistori, realizzati tramite ossidi metallici e semiconduttori e ca-
ratterizzati da una relazione resistenza-temperatura fortemente non
lineare. A fronte di questa non linearita` della caratteristica, que-
sti sensori offrono una sensibilita` superiore agli RTD di almeno un
ordine di grandezza, e come questi ultimi sono facilmente integrabi-
li. Un’ulteriore classificazione dei termistori dipende dal segno del
coefficiente termico α, cioe` a seconda del fatto che la resistenza del
materiale aumenti (Positive Thermal Coefficient - PTC) o diminuisca
(Negative Thermal Coefficient - NTC) con la temperatura. Questa
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Figura 2.3: Confronto tra l’andamento della relazione resistenza-
temperatura per un trasduttore RTD secondo la relazione di Callendar
e Van Dusen (tratto continuo) e nel caso di approssimazione lineare (curva
a punti). La figura e` tratta da [15].
differenza dipende sia dal materiale utilizzato per realizzare il resi-
store, sia dall’eventuale drogaggio, come si puo` notare in figura 2.7.
La relazione resistenza-temperatura di un termistore viene fornita
come:
R(T) = R0 exp
[
β
( 1
T
− 1
T0
)]
Il coefficiente termico sara`:
α =
1
R(T)
dR(T)
dT
= − β
T2
• Termocoppie e Termopile. Le termocoppie sfruttano l’effetto ter-
moelettrico di Seebeck mostrato in figura 2.5. Due giunzioni fra i
materiali A e B sono termostatate alle temperature T e T + ∆T. Il
circuito elettrico e` interrotto da un voltmetro ideale inserito sul con-
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Figura 2.4: Andamento della caratteristica resitenza-temperatura per un
termistore NTC. La figura e` tratta da [15].
duttore A. Si osserva sperimentalmente che il voltmentro misura una
differenza di potenziale ∆V dipendente dalle due temperature e dalla
natura dei conduttori. Nella pratica la tensione di uscita della ter-
MaterialeA
MaterialeB
T T+ ∆T
V
Figura 2.5: Effetto Seebeck. La figura e` tratta da [16].
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Figura 2.6: Realizzazione pratica di una termocoppia. La figura e` tratta da
[15].
mocoppia viene prelevata tramite un terzo metallo che, contattando
gli estremi liberi dei due conduttori, posti entrambi alla temperatura
T2, costituiscono la giunzione calda, come mostrato in figura 2.6. Il
fenomeno viene caratterizzato matematicamente con la definizione
del coefficiente di Seebeck differenziale:
αAB = lim
∆T→0
∆V
∆T
Il coefficiente αAB caratterizza la coppia di conduttori e puo` essere
espresso come differenza di due grandezze αA e αB, dette potenze
termoelettriche assolute o coefficienti di Seebeck, che caratterizzano
completamente i materiali dal punto di vista dell’effetto in questione.
Anche in questo caso le potenze termoelettriche dipendono oltre che
dal materiale anche dal drogaggio (vedi figura 2.7).
αAB = αA − αB
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L’utilizzo delle termocoppie comporta numerosi vantaggi: hanno un
offset intrinsecamente nullo, sono autogeneranti, cioe` non necessita-
no di alimentazione e quindi non consumano potenza, la loro carat-
teristica tensione-temperatura puo` essere considerata lineare per un
vasto numero di applicazioni. La non linearita`, dovuta alla dipen-
denza del coefficiente di Seebeck differenziale αAB dalla temperatura,
puo` comunque essere compensata per via numerica una volta che il
segnale e` stato portato nel dominio digitale.
Una caratteristica vantaggiosa delle termocoppie tradizionali, co-
stituite da conduttori metallici, e` la loro bassa resistenza di uscita.
I materiali disponibili in un processo CMOS per la realizzazione
di termocoppie sono l’alluminio e il polisilicio fortemente drogato.
Quest’ultimo, avendo una resistivita` non trascurabile, comporta un
aumento della resistenza di uscita del sensore. La resistenza viene ul-
teriorente aumentata nel caso in cui, per aumentare la sensibilita`, sia
necessario porre piu` termocoppie in serie, realizzando cosı` una ter-
mopila. Questa puo` essere realizzata in forma integrata alternando
Figura 2.7: Proprieta` termiche del polisilicio per alcuni processi industriali:
1.2 µm AMS, 2 µm EM e 1 µm ATMEL ES2. Sono riportati: la resistenza di
quandro ρsq, il coefficiente termico TC, la concentrazione dei maggioritari
n(p), il coefficiente di Seebeck α e la conducibilita` termica κ. La figura e`
tratta da [14].
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strisce dei due materiali scelti, isolando termicamente Ng giunzioni
con uno dei metodi precedentemente descritti (giunzione calda), e
ponendo le rimanenti Ng giunzioni sul silicio di bulk che le termaliz-
zera` alla temperatura media del chip (giunzione fredda). L’aumento
della resistenza di uscita comporta anche l’aumento del rumore ter-
mico della sorgente. Nonostante cio` si puo` facilmente dimostrare che
il rapporto segnale rumore beneficia dell’aumento di Ng: la tensione
di uscita della termopila sara` Vs = NgαAB∆T, dal punto di vista della
quantita` fisica da rilevare, ovvero la differenza di temperatura ∆T, la
potenza del segnale sara` proprio ∆T2. Quella di rumore, riferendoci
allo schema di lettura di figura 1.4 sara`:
N =
∫
B
SVnRTI d f
Ng2αAB2
dove SVnRTI e` la densita` spettrale di potenza riferita in ingresso calco-
lata in 1.10. Il rapporto segnale rumore, sara`:
S
N
= ∆T2

∫
B
SVnRTI d f
Ng2αAB2

−1
= ∆T2

∫
B
SEn + 2SInRs
2
+ 2SEns d f
Ng2αAB2

−1
(2.1)
dove nell’ultima equazione e` stata sostituita l’espressione della den-
sita` spettrale calcolata in 1.10. Infine, tenendo presente che Rs =
Ng
2 Rth,
con Rth resistenza di una singola termocoppia, e SEns = 4KT
Ng
2 Rth, la
2.1 puo` essere riscritta come:
S
N
= ∆T2

∫
B
SEn +
1
2SInNg
2Rth2 + 4KTNgRth d f
Ng2αAB2

−1
= ∆T2
 1Ng2αAB2
∫
B
SEn d f +
R2th
2αAB2
∫
B
SIn d f +
4KTRthB
NgαAB2
−1
(2.2)
Il rapporto S/N aumenta all’aumentare del numero di termocoppie
Ng, il limite a questo aumento e` imposto dal rumore di corrente del-
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l’amplificatore, che genera un termine costante nella 2.2. Ulteriori
problematiche introdotte dall’eccessivo aumento di Ng sono dovute
all’ingombro ed alla necessita` di tenere numerose giunzioni geome-
tricamente vicine al fine di sottoporle alla stessa temperatura, non-
che` all’effetto caricante (vedi 1.5) e all’offset, la cui varianza presenta
un termine direttamente proporzionale a Rs
2
(vedi 1.9), dovuto alle
correnti d’ingresso dell’amplificatore.
2.2 Applicazioni
• Sensori Di Radiazione Infrarossa. La radiazione termica puo` essere
assorbita tramite bolometri e convertita in calore, il risultante aumen-
to della temperatura viene poi convertito in un segnale elettrico reso
disponibile in uscita. Applicazioni tipiche dei sensori di radiazio-
ne infrarossa sono i rilevatori di presenza e di posizione, oltre alle
funzioni legate alla visione notturna.
• Convertitori Termici. L’applicazione piu` utilizzata dei convertitori
termici riguarda la rilevazione del vero valor efficace. Il valore effica-
ce di una generica tensione V(t) puo` essere definito come la tensione
continua Vrms che, applicata alla medesima resistenza a cui e` applicata
V(t), dissipa la stessa potenza istantanea. E` quindi possibile rilevarla
tramite due coppie sensore-riscaldatore: la tensione d’ingresso viene
dissipata su un riscaldatore, mentre l’altro viene riscaldato con una
tensione continua VDC. Tramite un loop di reazione la VDC viene
regolata in modo che i due riscaldatori abbiano lo stesso aumento
della temperatura, quindi la stessa dissipazione di potenza. Se le due
coppie riscaldatore-sensore possono essere considerate identiche, a
regime la tensione VDC sara` proprio VDC = Vrms.
• Sensori di Pressione. I sensori di pressione termici si basano sulla
dipendenza dalla pressione del trasporto di calore attraverso un gas.
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Figura 2.8: Layout di un convertitore termico. La figura e` tratta da [14].
La conduttanza termica di un gas puo` essere infatti scritta come:
Ggas(p) = G0
(
1 +
p1/2
p
)−1
dove p1/2 e` la pressione di transizione, dipendente dal tipo di gas,
dalla distanza fra il riscaldatore ed il sensore e dalle caratteristi-
che superficiali degli stessi. I sensori di pressione basati su questo
principio sono indicati con il termine sensori Pirani [20].
• Sensori di Posizione Risonanti. Un trasmettitore genera continua-
mente ultrasuoni, questi vengono rilevati da un ricevitore posto di
fronte al trasmettitore. La presenza dell’oggetto da rilevare rompe il
cammino sonoro provocando un’interruzione del segnale ricevuto. Il
trasmettitore e il ricevitore sono realizzati tramite membrane vibranti
in silicio racchiuse fra strati di diettrico. L’attuazione termica utiliz-
zata per la generazione degli ultrasuoni sfrutta la legge di Hooke
microscopica: facendo scorrete una corrente su un resistore diffuso
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sulla membrana, questa si dilatera` per effetto Joule; interrompendo
la corrente si otterra` una forza di richiamo che riportera` la struttura
nella posizione di riposo. Alimentando con una corrente alternata e
di frequenza pari a quella di risonanza si ottiene la massima oscilla-
zione della struttura. La rilevazione degli ultrasuni utilizza sempre
dei resistori diffusi sulla membrana ricevente ma sfrutta il fenomeno
piezoresistivo.
• Flussimetri. I flussimetri termici misurano la portata di un fluido
sfruttando il fatto che al trasporto di massa e` sempre associato un tra-
sporto di calore, tramite la convezione. Questa categoria di sensori e`
particolarmente ampia e possono essere fatte diverse classificazioni:
in base alla stuttura (anemometrica, calorimentrica, a tempo di transito),
in base al fenomeno fisico utilizzato per la rilevazione (termoresistivi,
termoelettrici, piroelettrici, risonanti) e infine in base alla modalita` di pi-
lotaggio (costant power, costant temperature, temperature balanced). Per
una trattazione dettagliata di queste categorie rimandiamo a [12].
Un approfondimento particolare e` utile riguardo la tecnica di pilo-
taggio temperature balanced (TBA). Questa tecnica, ideata indipenden-
temente al Dipartimento di Ingengneria dell’Informazione dell’Uni-
versita` di Pisa [17] [18], e all’universita` di Twente [19], modifica la tra-
dizionale architettura di un flussimetro calorimetrico con rilevazione
termoelettrica mostrato in figura 2.9(a). Il moto del fluido introdu-
ce un’asimmetria nel profilo di temperatura intorno al riscaldatore,
questa viene rilevata dalla termopile presenti sui lati. La modifica
apportata per realizzare il pilotaggio TBA consiste nell’introduzione
di un secondo riscaldatore, come mostrato in figura 2.9(b). Grazie al
secondo riscaldatore e` possibile realizzare un pilotaggio reazionato
in modo da mantenere le temperature sui due lati uguali, il segnale
utile sara` proporzionale alla differenza fra le potenze dissipate sui 2
riscaldatori. Questa tecnica comporta numerosi vantaggi dal punto
di vista dell’interfaccia di lettura e della linearita`. Per una trattazio-
ne dettagliata di questa modalita` di pilotaggio rimandiamo ancora
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a [17] e [18]. Un’ulteriore applicazione del flussimetro a doppio ri-
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Figura 2.9: Flussimetro calorimentrico con rilevazione termoelettrica: (a)
singolo riscaldatore (b) doppio riscaldatore. La figura e` tratta da [18].
scaldatore consiste nell’effettuare un pilotaggio costant power (CPA).
Idelamente, se il flusso d’ingresso fosse nullo, il segnale utile, fornito
dalla differenza fra le tensioni delle termocoppie, dovrebbe essere
anch’esso nullo. Nelle realizzazioni pratiche, dove sono presenti gli
inevitabili mismatch fra i componenti, si osserva la presenza di una
tensione di offset. Questo offset puo` essere cancellato sbilanciando
le potenze fornite ai 2 riscaldatori (ma mantenendo la loro somma
costante), rendendo cosı` il segnale di uscita nullo anche nel caso di
assenza di flusso.
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2.3 Natura del Segnale di Uscita
La realizzazione dell’interfaccia di lettura per un sensore termico integra-
to deve necessariamente tenere in conto le particolari caratteristiche della
tensione di uscita fornita dal sensore. In questa tesi focalizzeremo l’atten-
zione sulle particolarita` del segnale di uscita di una termopila, in modo da
progettare un’interfaccia di lettura ottimizzata per questo tipo di sensore,
anche se molte delle caratteristiche che andremo ad elencare sono comuni
alla maggior parte dei sensori termici trattati in questo capitolo.
• Tensione di fondo scala limitata a pochi mV. Questa caratteristica
ci impone di dover risolvere tensioni dell’ordine di grandezza del
µV per ottenere un Dynamic Range (DR) ' 1000 1 . In particolare,
il limite alla minima tensione risolubile, e quindi al DR, sara` fissato
dal rumore termico delle resistenze di sorgente. L’obiettivo nella
progettazione dell’interfaccia sara` quello di rendere marginale il suo
contributo al rumore complessivo, non deteriorando cosı` il massimo
Dynamic Range teorico.
• Estensione spettrale dalla continua fino a poche centinaia di Her-
tz. Il filtraggio a bassa frequenza comporta problematiche legate
principalmente all’ingombro del filtro. Se consideriamo un filtro
tempo-continuo realizzato tramite celle di Sallen-Key, per ottenere
elevate costanti di tempo sara` necessario realizzare grandi resistenze
e capacita`. Allo stesso modo, se si utilizzano filtri di tipo Gm-C, l’obiet-
tivo sara` quello di ottenere piccole transconduttanze, che significano
elevate lunghezze di canale per i transistori.
1Il Dynamic Range di un amplificatore e` definito come:
DR =
VidMAX
Nin
dove VidMAX e` la massima ampiezza del segnale d’ingresso che continua a far funzionare il
sistema nella zona di linearita`. Nin e` il valore picco-picco del rumore riportato in ingresso
ed integrato sulla banda del segnale, equivale quindi alla minima tensione risolubile.
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• Resistenza di uscita elevata. L’assenza di disturbi esterni al sistema,
dovuti per esempio alle turbolenze del fluido nei sensori di tipo ane-
mometrico, fa si che la minima tensione risolubile sia limitata dal
rumore termico introdotto dalle resistenze di sorgente. Se conside-
riamo un valore tipico delle Rs di 50 KΩ, il valore picco-picco del
rumore introdotto dalla sorgente su una banda estesa dalla continua
fino a 200 Hz sara`, utilizzando l’espressione 1.12:
Vsp−p = 4
√
8KTRs( fH − fL) ' 2.3µV
Essendo la tecnologia CMOS particolarmente necessaria al fine di ren-
dere trascurabile la resistenza di sorgente rispetto a quella d’ingresso
dell’amplificatore, un rumore di questa entita` puo` essere ottenuto
soltanto tramite l’utilizzo di una delle tecniche dinamiche per la can-
cellazione dell’offset e del rumore 1/ f . Tra queste la modulazione
chopper e` quella piu` adatta, vista la sua immunita` al noise foldover e
la natura tempo-continua del sistema che si vuole realizzare. Un’ul-
teriore problema introdotto dall’utilizzo della modulazione chopper
e` quello legato all’errore di guadagno introdotto dalle squadre R-
C parassite presenti in ingresso (vedi 1.28). Questo fenomeno puo`
risultare particolarmente critico visto il valore elevato delle Rs.
• Sorgente differenziale, bilanciata e con il modo comune impostabile
dall’utente ad una VCM arbitraria, solitamente presa pari alla meta`
della tensione di alimentazione utilizzata nell’interfaccia di lettura.
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Figura 3.1: Architettura dell’amplificatore da strumentazione per la lettura
di sensori termici integrati
L’architettura dell’amplificatore da stumentazione proposto per la lettura
di sensori termici integrati e` quello in figura 3.1. Il circuito utilizza la tecnica
della modulazione chopper, fondendo insieme il blocco di amplificazione
e quello di filtraggio presenti nel tradizionale schema presentato in figura
1.18. Le principali sorgenti di rumore della cella sono il preamplificatore e
i due transconduttori . Il rumore introdotto dal preamplificatore PA e dal
transconduttore Gm1 vede la stressa funzione di trasferimento passa-basso
del segnale d’ingresso. La modulazione chopper sara` quindi applicata a
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questi due blocchi, tramite le matrici di pass-gate modin e modout, per limi-
tarne l’offset e il rumore a bassa frequenza. Come verra` successivamente
dimostrato, l’offset ed il rumore a bassa frequenza introdotti dal transcon-
duttore Gm2, vengono reiettati senza l’ausilio della modulazione chopper,
poiche´ vedono (idealmente) una funzione di trasferimento passa banda a
guadagno unitario.
Il preamplificatore PA e` sostanzialmente un DDA [4], cioe` un’amplificato-
re il cui stadio d’ingresso e` stato replicato per ottenere una seconda porta
su cui effettuare il feedback del segnale di uscita. Come vedremo, l’am-
plificazione di questo blocco non influisce sul guadagno complessivo del
sistema nella banda passante. Esso influisce invece sulla frequenza di ta-
glio e sul Q del filtro. Una buona accuratezza sul guadagno e` comunque
auspicabile per non disperdere eccessivamente la risposta in frequenza del
sistema nelle varie realizzazioni del circuito. Il preamplificatore e` neces-
sario per limitare il rumore termico prodotto dal transconduttore: si puo`
dimostrare [22] che, per un generico transconduttore di transconduttanza
Gm, il rumore termico di tensione riferito all’ingresso e`:
SVG = m
8
3
KT
1
Gm
(3.1)
dove m e` un fattore > 1 dipendente dalla topologia. Se c’e` la necessita`
di realizzare transconduttori con Gm estremamente bassi, come nel ca-
so del filtraggio a bassa frequenza, allora questo termine di rumore, che
non puo` essere limitato tramite la modulazione chopper, risulta estrema-
mente dannoso. Consideriamo adesso l’equivalente “preamplificato” del
  
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Figura 3.2: Rumore termico riferito in ingresso di un transconduttore di
transconduttanza Gm (a) e del suo equivalente preamplificato (b)
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transconduttore, mostrato in figura 3.2(b) e formato dalla cascata di un
amplificatore A e di un transconduttore di transconduttanza Gm/A. La de-
sita` spettrale di potenza relativa la rumore termico per il sistema di figura
3.2(b) sara`:
SV =
SVG
A
+ SVA (3.2)
dove SVA e` il rumore termico introdotto dall’amplificatore. Il rumore ter-
mico riportato in ingresso del transconduttore viene diviso per un fattore
A, realizzando un significativo vantaggio. Questo a spese di una maggio-
re complessita` e del consumo di potenza del preamplificatore, che dovra`
essere tale da limitare il contributo di rumore termico SVA . Se quest’ulti-
mo risultasse pari al rumore del transconduttore riportato in ingresso alla
catena la 3.2 diventerebbe:
SV = 2
SVG
A
(3.3)
che, confrontata con la SVG originaria, realizza una diminuzione del rumore
complessivo di un fattore A/2. Una criticita` del preamplificatore riguarda
il matching fra le due porte d’ingresso: questo, come dimostreremo nelle
successive analisi, influisce sul guadagno e deve essere quindi ottimizzato
aumentando l’ingombro e realizzando configurazioni baricentriche a livel-
lo di layout. Un’ulteriore metodo per migliorare il matching fra le porte
consiste nell’adottare un’originale tecnica di “port swapping” nel modu-
latore d’ingresso modin. Durante la fase Φ1 del clock il segnale segue le
linee a tratto continuo, durante la Φ2 invece, segue quelle tratteggiate. Il
segnale che durante la fase Φ1 e` applicato sull’ingresso positivo della porta
A, durante la fase Φ2 andra` ad essere applicato sull’ingresso negativo della
porta B, come riassunto in tabella 3.1. In questo modo, oltre a realizzare la
modulazione del segnale tramite la moltiplicazione per il segnale ad onda
quadra m(t), si ottiene una condizione di “matching dinamico” fra le due
porte, infatti l’amplificazione vista dal segnale su un periodo di clock, sara`
la media delle amplificazioni viste sulle porte.
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ingresso Φ1 Φ2
A+ Vin+ V f b+
A− Vin− V f b−
B+ V f b− Vin−
B− V f b+ Vin+
Tabella 3.1: Tensioni presenti sugli ingressi del preamplificatore durante le
due fasi del clock
Un secondo vantaggio introdotto dallo swapping consiste nel cancellare,
a regime, l’errore di guadagno introdotto dalla modulazione chopper a
causa della squadra R-C d’ingresso (vedi 1.28). Questo errore e` partico-
larmente dannoso nel caso delle termopile integrate, perche` la resitenza di
sorgente e` elevata. Entrambe queste migliorie introdotte dal port swap-
ping saranno analizzate accuratamente nel paragrafo 3.5.
Il modulatore di uscita modout non necessita chiaramente dello swapping
ed e` interdigitato all’interno del transonduttore Gm1. La restante parte del
circuito necessita di alcune precisazioni. Il transconduttore Gm2 ha la parti-
colarita` di avere una doppia porta d’ingresso: questo equivale a collegare
insieme le uscite di due transconduttori identici, in modo da far sommare
le loro correnti. I buffer U sono amplificatori operazionali chiusi in gua-
dagno unitario; le uniche specifiche loro rischieste riguardano il consumo
di potenza, che dovra` essere marginale rispetto a quello complessivo del
resto del circuito, e la dinamica, che dovra` essere tale da non limitare quella
complessiva del sistema.
3.1 Analisi nel Dominio di Laplace
L’analisi nel dominio di Laplace e` utile per comprendere il comportamento
in frequenza del sistema. Assumeremo che i Gm e le amplificazioni AA, AB
viste sulle due porte del preamplificatore, siano funzioni di trasferimento
caratterizzate da singolarita` ben oltre la banda passante del filtro, in modo
da poter considerare costanti questi parametri durante l’analisi. Conside-
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reremo inoltre infinite le resistenze di uscita dei transconduttori. Sebbene
nominalmente identiche, le amplificazioni AA e AB del preamplificatore
verranno inizialmente supposte diverse per evidenziare l’effetto del mi-
smatch fra le porte. Per non appesantire ulteriormente l’analisi, non verra`
applicato lo stesso procedimento alle due porte del transconduttore Gm2,
poiche´ il loro mismatch influisce solo sulla risposta in frequenza e non sul
guadagno, potendo essere quindi considerato un effetto trascurabile. Sotto
queste ipotesi la tensione di uscita puo` essere scritta come:
Vout(s) = Io2(s)
1
C2s
=
(
VA(s) − Vout(s)
)Gm2
C2s
=
Sp2
s
(
VA(s) − Vout(s)
) (3.4)
dove nell’ultima equazione e` stata introdotta la pulsazione di polo dell’inte-
gratore formato dal transconduttore Gm2 e dalle capacita` C2. Sp2 = Gm2/C2.
Allo stesso modo la tensione VA puo` essere scritta come:
VA(s) = Io1(s)
1
C1s
=
(
Vid(s)AA − V f b(s)AB
) Gm1
C1s
=
(
Vid(s)AA − V f b(s)AB
) Sp1
s
(3.5)
Definiamo il rapporto delle resisenze della rete di retroazione come:
V f b(s) =
R1
2R2 + R1
Vout(s) = βVout(s) (3.6)
Sostituendo la 3.6 e 3.5 nella 3.4, e risolvendo per Vout(s):
Vout(s) =
Sp2
s
VA(s) −
Sp2
s
Vout(s)
=
Sp2
s
[
Sp1
s
(
Vid(s)AA − V f b(s)AB
)]
− Sp2
s
Vout(s)
=
Sp1Sp2
s2
AAVid(s) −
Sp1Sp2
s2
ABβVout(s) −
Sp2
s
Vout(s)
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Vout(s)
(
1 +
Sp2
s
+
Sp1Sp2
s2
ABβ
)
=
Sp1Sp2
s2
AAVid(s)
Vout(s)
Vid(s)
=
Sp1Sp2
s2 AA(
1 + Sp2s +
Sp1Sp2
s2 ABβ
) (3.7)
Vout(s)
Vid(s)
=
AA
ABβ
s2
Sp1Sp2ABβ
+ sSp1ABβ + 1
(3.8)
Confrontando la 3.8 con l’espressione della generica funzione di trasferi-
mento per un filtro passa basso
HLP(s) =
A0
s2
ω20
+ sω0Q + 1
si ottengono le espressioni dei parametri del filtro:
• Guadagno in Continua.
A0 =
1
β
AA
AB
(3.9)
questo e` fissato, tramite il β, dal rapporto fra le resistenze della rete
di retroazione, e, come anticipato, dal matching fra le amplificazioni
viste sulle due porte del preamplificatore, che sono nominamente
uguali. Come dimostreremo successivamente in 3.5.1, il matching
dinamico introdotto dallo scambio delle porte nel modulatore d’in-
gresso, fa vedere su intrambi i percorsi l’amplificazione media A del
preamplificatore, cancellando in pratica questo contributo all’errore
di guadagno. Possiamo quindi affermare che l’accuratezza con cui si
riesce a realizzare il guadagno A0, e` limitata solamente dagli errori
di processo che alterano il valore dei resistori R1 e R2. Si noti inoltre
che, essendo AA = AB, per avere amplificazione dovra` essere β < 1.
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• Pulsazione di Taglio.
ω0 =
√
Sp1Sp2Aβ (3.10)
dove abbiamo sostituito l’amplificazione AB con quella media A, sem-
pre a causa dell’operazione di equalizzazione introdotta dal modu-
latore d’ingresso. Oltre alla dipendenza dal valore nominale del-
l’amplificazione del preamplificatore, la ω0 dipende dall’inverso del
guadagno in continua e dalle due pulsazioni di polo degli integratori
Gmi-Ci.
• Coefficiente di Bonta`.
Q =
√
Sp1
Sp2
√
Aβ (3.11)
Da un punto di vista progettuale, volendo realizzare un filtro di Buttlewor-
th (Q = 1/
√
2) con frequenza di taglio f0 e guadagno A0, dovremo imposta-
re i gradi di liberta` β, A, Sp1, Sp2, in modo da rispettare le seguenti relazioni:
A0 = 1β
Q = 1√
2
=
√
Sp1
Sp2
√
Aβ
f0 = 12pi
√
Sp1Sp2Aβ
(3.12)
Risolvendo si ottiene: 
β = 1A0
Sp1 =
√
2pi f0A0
A
= ω0A0
A
√
2
Sp2 =
√
22pi f0 =
√
2ω0
(3.13)
A e` un grado di liberta` in piu` che verra` utilizzato per soddisfare le specifiche
di rumore, come precedentemente accennato. Il problema nel realizzare A
elevati sta` nell’abbassare ulteriormente la pulsazione di polo Sp1, rendendo
ancora piu` critica la realizzazione del primo transconduttore.
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3.2 Analisi in Continua
Questa analisi e` necessaria per comprendere con quali approssimazioni il
guadagno in continua venga fissato al valore A0. L’analisi nel dominio
di Laplace precedentemente effettuata non evidenzia questa caratteristica
perche` considera le resistenze di uscita dei due transconduttori, e quindi
le loro amplificazioni di tensione in continua, infinite. Dette Ru1 e Ru2 le
due resistenze di uscita dei transconduttori, le amplificazioni in continua
saranno A1 = Gm1Ru1 e A2 = Gm2Ru2. Seguendo un procedimento del tutto
analogo a quello visto nella precedente analisi (basta sostituire Spi/s = Ai
nella 3.7), e supponendo una tensione costante VID in ingresso, si ottiene
la VOUT:
VOUT
VID
=
A1A2AA
1 + A2 + A1A2ABβ
=
A1A2AA
1 + A2
(
1 + A1ABβ
) (3.14)
se A2  1 e` possibile trascurare l’unita` al denominatore, la 3.14 diventa:
VOUT
VID
' A1AA
1 + A1ABβ
=
AA
ABβ
( 1
1 + 1A1ABβ
)
(3.15)
se anche A1ABβ 1 allora, sviluppando in serie di Taylor:
VOUT
VID
' A0
1 − 1
A1Aβ
 = A0(1 − r) (3.16)
dove A0 e` il guadagno in continua calcolato in 3.9. β e` fissato una volta de-
ciso il guadagno e da un contributo sfavorevole essendo β < 1. A non puo`
essere eccessivamente elevato a causa dei limiti precedentemente esposti.
Per garantire un errore sul guadagno r limitato, e` quindi necessario assi-
curare un’amplificazione di tensione dell’ordine del migliaio per il primo
transconduttore. Questa amplificazione dovra` essere interamente deman-
data alla resistenza di uscita Ru1, visto che il Gm1 sara` fissato ad un valore
estremamente basso, imposto dalla necessita` di filtrare a bassa frequenza
il segnale d’ingresso.
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3.3 Analisi di Rumore
Il circuito dal punto di vista del rumore puo` essere studiato tramite lo
schema di figura 3.3, dove sono riportate le sorgenti di rumore del sistema.
Vn1 rappresenta il rumore riportato in ingresso dovuto al preamplificatore
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Figura 3.3: Circuito equivalente dell’amplificatore da strumentazione con
evidenziate le sorgenti di rumore.
ed al transconduttore Gm1, la sua densita` spettrale di potenza e` quella
calcolata in 3.2. E` utile evidenziare la dipendenza dalla frequenza:
SVn1( f ) =
SVG1 ( f )
|A( f )|2
+ SVA( f )
Vn2 rappresenta invece il rumore introdotto dal secondo transconduttore e
dai buffer di uscita U:
SVn2( f ) =
SVU( f )
|H2( f )|2
+ SVG2( f )
Il rumore SVU( f ) introdotto dai buffer e` certamente trascurabile: questi, al
contrario dei transconduttori, che devono realizzare bassi valori di Gm, non
hanno la necessita` di lavorare con correnti di polarizzazione dell’ordine
dei nA; pertanto, anche con correnti assorbite di qualche decina di µA, il
loro rumore termico riportato in ingresso sara` marginale. Il rumore a bas-
sa frequenza e` attenuato, prima dal rapporto con |H2( f )|2, che e` il modulo
quadro della risposta in frequenza del secondo integratore, e poi dalla fun-
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zione di trasferimento passa-banda vista da Vn2 verso l’uscita, che andremo
a calcolare a breve. Infine, la necessita` di avere β < 1 per amplificare, fa
si che la resitenza vista sulla porta di retroazione del preamplificatore sia
Rβ  Rs, rendendo il contributo di rumore delle resistenze della rete di
retroazione ampiamente trascurabile.
E` evidente come il generatore Vn1 veda la stessa funzione di trasferimen-
to della Vid, l’unica differenza sta` nel fatto che il segnale utile attraver-
sa entrambi i modulatori, mentre la sorgente di rumore passa solo dal
modulatore di uscita, subendo quindi la modulazione chopper. Questa
osservazione giustifica quando detto inizialmente, dimostrando come la
topologia fonda insieme i blocchi di amplificazione e filtraggio del tradi-
zionale schema chopper (vedi figura 1.18). E` invece necessario calcolare la
funzione di trasferimento vista del generatore Vn2. Grazie alla linearita` del
sistema, questa operazione viene effettuata applicando la sovrapposizione
degli effetti, cioe` facendo agire il solo generatore Vn2 e cortocircuitando le
altre sorgenti indipendenti.
Vout(s) = Vn2(s)
Sp2
s
− Vout(s)
Sp2
s
− Vout(s)βA
Sp1
s
Sp2
s
Vout(s)
(
1 +
Sp2
s
+ βA
Sp1Sp2
s2
)
= Vn2(s)
Sp2
s
Vout(s)
Vn2(s)
=
Sp2
s
1 + Sp2s + βA
Sp1Sp2
s2
Vout(s)
Vn2(s)
=
s
Sp1Aβ
s2
Sp1Sp2Aβ
+ s
Sp1Aβ
+ 1
(3.17)
Confrontando la 3.17 con la 3.8 e le definizioni dei parametri esposte in
3.10 e 3.11, si ottiene:
Vout(s)
Vn2(s)
= HBP(s) =
s
ω0Q
s2
ω20
+ sω0Q + 1
(3.18)
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La densita` spettrale di potenza di rumore in uscita sara` quindi:
SVout( f ) = SVn1( f )
CH|HLP( f )|2 + SVn2( f )|HBP( f )|2 (3.19)
dove SVn1( f )
CH indica che il rumore del generatore Vn1 subisce la modula-
zione chopper. Il calcolo della dsp di uscita in un sistema che implementa
una tecnica dinamica di cancellazione del rumore come la modulazione
chopper non e` semplice, si possono utilizzare formule approssimate co-
me quella proposta in 1.26. Purtroppo, a causa della dipendenza dalla
frequenza dell’amplificazione e delle transconduttanze, lo spettro effettivo
del rumore riportato in ingresso e` piu` complesso di quello semplificato vi-
sto in 1.5, causando risultati ancora piu` approssimativi. Dal punto di vista
simulativo la situazione non e` certo migliore: l’analisi di rumore tradizio-
nale viene eseguita in AC con il circuito linearizzato intorno al punto di
riposo, non puo` quindi tenere conto della tecnica di chopping che, com’e`
ormai chiaro, e` una tecnica dinamica, la cui analisi necessita di una si-
mulazione nel dominio del tempo. E` possibile effettuare una simulazione
di rumore in transitorio, questa pero` non fornisce la densita` spettrale ma
il valore picco-picco del processo rumoroso in uscita. Questa simulazio-
ne e` comunque molto onerosa per il simulatore, a causa delle numerose
sorgenti da tenere in considerazione. Una soluzione altrenativa, adottata
in questo lavoro, consiste nell’estrarre le densita` spettrali SVn1( f ) e SVn2( f )
tramite la tradizionale analisi di rumore in AC, per poi costruire la dsp di
uscita con un programma di calcolo come Matlab, che modella la modu-
lazione chopper attraverso le sue equazioni nel dominio della frequenza
(vedi 1.24).
SVout( f ) = |HLP( f )|2
N∑
k=−N
|Mk|2SVn1( f − k fck) + SVn2( f )|HBP( f )|2
Il numero N di repliche da considerare dipendera` dalla frequenza di clock
e dalla banda passante del preamplificatore.
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3.4 Offset Residuo
La cella, a causa di alcune non idealita` dell’architettura, non e` completa-
mente esente da offset. Esistono due principali contributi all’offset resi-
duo: il primo ha una natura dinamica ed e` dovuto al fenomeno del clock
feedthrough ampiamente discusso in 3.4. Questo effetto dipende essen-
zialmente dalle asimmetrie fra i MOS che realizzano i modulatori, ed e`
quindi difficilmente modellabile e simulabile. L’ordine di grandezza di
questo contributo e` tipicamente di pochi µV. Il secondo contributo e` do-
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Figura 3.4: Circuito equivalente dell’amplificatore da strumentazione con
evidenziato il contributo statico all’offset residuo.
vuto all’offset “statico” introdotto del secondo transconduttore e dai buffer
di uscita. Calcolando la funzione di trasferimento passa banda HBP( f ) nella
precedente sezione, abbiamo considerato le resitenze di uscita dei trans-
conduttori infinite. Rimuovendo questa approssimazione, e considerando
per i due transconduttori le amplificazioni di tensione definite nell’analisi
in continua, e` possibile dimostrare che esiste una funzione di trasferimento
in DC fra il generatore VIO2, di figura 3.4, e la VOUT. L’offset VIOU introdot-
to dai buffer puo` essere riportato in ingresso al secondo transconduttore
diviso per il guadagno in continua A2 dello stesso. Anche in questo caso
quindi il contributo dei buffer e` marginale:
VIO2 = VIOG2 +
VIOU
A2
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dove con VIOG2 e` stato indicato l’offset riferito in ingresso del transocon-
duttore Gm2. Per calcolare l’offset in uscita il procedimento e` analogo a
quello effettuato per ottenere HBF( f ) (anche in questo caso basta sostituire
Spi/s = Ai nella 3.18).
VOUT = VIO2
A2
1 + A2 + βAA1A2
' VIO2 1
1 + βAA1
dove nell’ultimo passaggio e` stata fatta la solita ipotesi A2  1. Dividendo
per il guadagno in continua si ottiene l’offset riportato in ingresso:
VIO =
1
A0
VIO2
1
1 + βAA1
' VIO2
AA1
(3.20)
La 3.20 mostra come un altro vantaggio del realizzare A1 elevata (tramite
la Ru1), sia quello di minimizzare il contributo statico all’offset residuo.
3.5 Tecnica del Port Swapping
3.5.1 Matching Dinamico fra le Porte del Preamplificatore
Lo swapping delle porte d’ingresso del preamplificatore serve per otti-
mizzare il matching fra quest’ultime, in modo da aumentare l’accuratezza
sul guadagno in continua del sistema complessivo. Per convincersi di cio`
basta considerare la corrente di uscita del transconduttore Gm1 durante le
due fasi del clock:
io1(Φ1) = Gm1
(
AAVid − ABV f b
)
io1(Φ2) = −Gm1
(
AAV f b − ABVid
)
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dove il meno nell’espressione di io1(Φ2) e` dovuto all’azione del modulatore
di uscita. La media della io1 su un periodo di clock sara` quindi:
io1 =
1
2
(
io1(Φ1) + io1(Φ2)
)
= Gm1
AA + AB
2
Vid − Gm1 AA + AB2 v f b
io1 = Gm1A
(
Vid − V f b
) (3.21)
La 3.21 dimostra come i segnali d’ingresso e di feedback siano trattati nello
stesso modo. Grazie all’elevata separazione frequenziale tra fck e la f0
del filtro, si puo` utilizzare nella trasformata di Laplace il comportamento
medio del blocco PA-Gm1. Sostituendo nella 3.5 si ottiene:
VA(s) = Io1(s)
1
C1s
= A
Gm1
C1s
(
Vid(s) − V f b(s)
)
= A
Sp1
s
(
Vid(s) − V f b(s)
)
(3.22)
procedendo con passaggi identici a quelli esposti nella sezione 3.1 si
arriva ad una espressione in cui il guadagno della cella e` indipenden-
te dal mismatch fra le porte del preamplificatore. Questo risultato sara`
successvamente avvalorato nella sezione 4.5.4 dalle simulazioni.
3.5.2 Cancellazione dell’Errore Dovuto alle Squadre Rs-Cin
Per comprendere come il port swapping cancelli l’errore di guadagno in-
trodotto dalle squadre Rs-Cin parassite presenti sugli ingressi, e` utile fare
prima alcune considerazioni sul generico sistema fully-differential reazio-
nato di figura 3.5. Calcoliamo la funzione di trasferimento fra ingresso e
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Figura 3.5: Schema di un generico sistema fully-differential reazionato.
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uscita:
Vout = AAVid − βABVu
Vout
Vid
=
AA
1 + ABβ
=
AA
ABβ
1
1 + 1
βAB
(3.23)
Le amplificazioni sulle due porte dell’amplificatore sono indicate con un
nome diverso solo per evidenziare successivamente come si distinguono
al momento del chopping. In questa fase ci concentreremo solo sull’errore
introdotto dalle squadre Rs-Cin, quindi considereremo identiche e pari ad
A le amplificazioni sulle due porte.
Vout
Vid
=
1
β
1
1 + 1
βA
' 1
β
(
1 − 1
βA
)
=
1
β
(1 − r) (3.24)
Il risultato e` quello ben noto dal cortocircuito virtuale: il guadagno e` fis-
sato dalla rete di retroazione a meno del valore finito di βA, il cui inverso
coincide proprio con l’errore relativo sul guadagno.
Applichiamo adesso la modulazione chopper al blocco di amplificazione
del sistema appena esaminato, senza utilizzare il port swapping. Il circui-
to e` quello riportato in figura 3.6, in cui e` stato aggiunto anche lo schema
equivalente della sorgente. Rβ e` la resistenza vista dai terminali di uscita
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Figura 3.6: Schema di un generico sistema fully-differential reazionato, con
modulazione chopper sul blocco di amplificazione.
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del blocco di retroazione. In questo caso, anche supponendo le amplifi-
cazioni sulle due porte perfettamente identiche, esiste un’asimmetria fra
i due percorsi, dovuta alla differenza delle resitenze viste sugli ingressi.
Il guadagno della cella, esplicitando l’errore introdotto dalle squadre R-C,
sara`, ricordando l’espressione calcolata in 1.28:
Vout
Vs
' 1
β
A
(
1 − 4RsCin fck
)
A
(
1 − 4RβCin fck
) (1 − 1
βA
)
(3.25)
dove, per semplicita`, non e` stato esplicitato l’errore sul guadagno A conte-
nuto nella parte del βA. Se Rβ e` trascurabile rispetto alla Rs, l’errore dovuto
a quest’ultima puo` essere trascurato, ottenendo:
Vout
Vs
' 1
β
(
1 − 4RsCin fck
) (
1 − 1
βA
)
(3.26)
La 3.26 dimostra come questo tipo di errore si propaghi nella struttura
reazionata che utilizza la modulazione chopper di figura 3.6. Stimiamo
questo errore per renderci conto di come il suo contributo possa essere
rilevante: considerando una Cox di 5 f F/µm2 e un’area di gate dei transistori
d’ingresso WL = 5000µm2, abbiamo una Cin = (2/3)WLCox = 16.7 pF. Se la
frequenza di clock e` pari a 20 KHz e per le Rs assumiamo il solito valore di
50 KΩ, l’errore risulta:
4RsCin fck = 6.68 × 10−2 = 6.68% (3.27)
Un’errore di questa entita` non puo` essere accettato in un amplificatore
da strumentazione dove una delle caratteristiche principali e` l’accuratez-
za del guadagno. Una semplice soluzione a questo problema e` quella di
inserire delle resitenze aggiuntive nella rete di retroazione in modo da sim-
metrizzare i due percorsi facendo cancellare gli errori. Questa soluzione e`
estremamente rudimentale e comporta una serie di svantaggi:
• Aumento dell’ingombro dovuto all’integrazione di resistenze di va-
lore circa uguale a quelle di sorgente.
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• Introduzione di una sorgente di rumore comparabile con quella del
sensore e quindi non piu` trascurabile.
• La cancellazione avviene per un determinato valore di Rs, cambiando
la sorgente, questa non ha piu` effetto.
Vediamo adesso cosa succede applicando il port swapping, la cella diventa
quella di figura 3.7. Possiamo gia` anticipare che l’operazione di equaliz-
zazione non ci aiuta, infatti lo scambio viene fatto a valle delle resistenze
e quindi l’asimmetria viene anch’essa scambiata propagandosi. Per capire
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Figura 3.7: Schema di un generico sistema fully-differential reazionato, con
modulazione chopper sul blocco di amplificazione e port swapping.
cosa accade e` utile fare uno schema degli interruttori un’istante prima e
un’istante dopo la commutazione. Considereremo un segnale d’ingresso
in continua pari a VIN, anche se le considerazioni che andremo a fare sono
estendibili a tutti i casi in cui il segnale puo` essere considerato costante sul
periodo di clock. Se il sistema cancella l’errore introdotto dalle squadre
R-C, allora la tensione di uscita e` la stessa del caso non choppato, questa
ipotesi verra` confermata al termine della trattazione:
Vout = VIN
1
β
(1 − r)
dove r e` l’errore dovuto al guadagno finito dell’amplificatore, prece-
dentemente calcolato in 3.24. La tensione sulla porta di feedback sara`
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quindi:
V f b = βVout = VIN(1 − r)
Se il guadagno d’anello tende all’infinito, l’errore r tende a 0 e la ten-
sione sulla porta di feedback coincide con quella d’ingresso a meno del
segno, verificando cosı` il cortocircuito virtuale generalizzato. La figura 3.8
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Figura 3.8: Posizione degli interruttori: (a) all’istante Φ1− prima
della commutazione. (b) all’istante Φ2+, immediatamente dopo la
commutazione.
mostra la posizione degli interruttori d’ingresso all’istante Φ1−, immediata-
mente antecedente alla commutazione, e all’istante Φ2+, immediatamente
successivo alla commutazione. La tensione VCMβ e` la tensione imposta
dal controllo di modo comune del blocco di retroazione. Al termine del-
la prima fase del clock la tensione sui condensatori avra` esaurito il suo
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transitorio, percio` si potra` scrivere:
VCin1(Φ1
−) = VCMS + VIN2
VCin2(Φ1
−) = VCMS − VIN2
Vid(Φ1−) = VCin1(Φ1
−) − VCin2(Φ1−) = VIN
VCin3(Φ1
−) = VCMβ +
VIN(1−r)
2
VCin4(Φ1
−) = VCMβ − VIN(1−r)2
V f b(Φ1−) = VCin3(Φ1
−) − VCin4(Φ1−) = VIN(1 − r)
dove Vid e V f b sono le tensioni a monte del modulatore, prima ancora della
modulazione chopper, e dovrebbero essere costanti e pari rispettivamente
a VIN e VIN(1 − r) durante tutto il periodo. Al momento della commuta-
zione, a meno di effetti non ideali (clock feedthrough 3.4), le tensioni sui
condensatori si conserveranno, si puo` quindi scrivere:Vid(Φ2
+) = V f b(Φ1−) = VIN(1 − r)
V f b(Φ2+) = Vin(Φ1−) = VIN
Al termine della seconda fase di clock (Φ2−) i condensatori saranno nuova-
mente carichi alla tensione imposta loro dai generatori a cui sono collegati,
avremo nuovamente: Vid(Φ2
−) = VIN
V f b(Φ2−) = VIN(1 − r)
Le tensioni all’inizio della prima fase sono calcolabili con il medesimo
ragionamento prima esposto:Vid(Φ1
+) = V f b(Φ2−) = VIN(1 − r)
V f b(Φ1+) = Vin(Φ2−) = VIN
In figura 3.9 sono riportati gli andamenti delle tensioni nel tempo, in rosso
sono state rappresentate le forme d’onda relative al caso classico senza
71
CAPITOLO 3: ARCHITETTURA PROPOSTA

   
     

	 
 
 

  

 
 
	  
 
     
 
    	   
	  
    	   

 
 
     
 
    	   
	  
    	   
	  
 
Figura 3.9: Forme d’onda riferite allo schema di figura 3.7. In rosso sono
riportate le forme d’onda del caso classico senza port swapping di figura
3.6.
port swapping di figura 3.6. L’errore introdotto dalle squadre R-C sui
due percorsi puo` essere calcolato tramite il valor medio delle tensioni Vid e
V f b(t). Risulta evidente anche solo confrontando gli andamenti del caso con
e senza port swapping, che la perdita di valor medio sia considerevolmente
ridotta, tendente a zero per r → 0.
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Sul semiperiodo la tensione Vid(t) puo` essere scritta come:
Vid(t) = VIN
(
1 − r
)
+ VINr
(
1 − e− tτp
)
= VIN − VINre−
t
τp
dove τp = RsCin. Integrando per ottenere il valor medio si ha:
Vid(t) =
2
Tck
∫ Tck
2
0
Vid(t) dt
= VIN − 2Tck
∫ Tck
2
0
VINre
− tτp dt
= VIN − 2VINrTck
[
−τpe−
t
τp
]
0
Tck
2
= VIN − 2VINrTck
(
−τpe−
Tck
2τp + τp
)
' VIN −
2VINrτp
Tck
L’errore relativo sul guadagno nel caso di port swapping sara` quindi:
G
SW =
VIN − Vid(t)
VIN
=
VIN − VIN + 2VINrτpTck
VIN
= 2RsCin fckr
(3.28)
Considerazioni analoghe devono essere fatte per calcolare l’errore intro-
dotto sulla porta di feedback: si dovrebbe calcolare il valor medio di V f b(t)
e confrontarlo con il suo valore ideale VIN(1− r). Invece di svolgere l’inte-
grale si puo` notare dalle forme d’onda di figura 3.9 che l’errore introdotto
e` lo stesso calcolato per la porta del segnale, soltanto cambiato di segno
e con Rβ nell’espressione. Il guagagno della cella complessiva, tenendo
conto degli errori introdotti dalle squadre R-C sara` quindi:
Vout
Vs
=
1
β
(
1 − r
)1 − 2RsCin fckr
1 + 2RβCin fckr
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L’errore introdotto dalle Rβ e` a maggior ragione trascurabile, visto che
possiamo porre Rβ  Rs:
Vout
Vs
' 1
β
(
1 − r
)(
1 − 2RsCin fckr
)
In pratica l’errore introdotto sul guadagno della cella e` quello calcolato
sulla porta del segnale. Confrontando l’espressione 3.28 con quella del
caso classico (vedi 1.28), si puo` scrivere l’errore di guadagno GSW nel caso
di port swapping come:
G
SW = G
r
2
=
G
2βA
(3.29)
La 3.29 mostra come l’architettura con port swapping riduca l’errore intro-
dotto dalle squadre R-C di un fattore pari a due volte il guadagno d’anello.
Questo errore risulta quindi G/2 volte piu` piccolo di quello introdotto dal
guadagno d’anello finito, e puo` essere quindi considerato completamente
cancellato.
Nel caso pratico della nostra architettura, come abbiamo precedentemente
dimostato in sezione 3.2, l’errore dovuto al guadagno d’anello finito e` pari
a r = 1/A1Aβ (vedi 3.16), sostituendo nella 3.29:
G
SW =
G
2A1Aβ
(3.30)
La cancellazione dell’errore introdotto dalle squadre R-C e` anch’essa de-
mandata al guagagno A1 del primo transconduttore.
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3.6 Transconduttore Gm1
Sul primo transconduttore si concentrano il maggior numero di specifiche
progettuali, rendendo la sua realizzazione la parte piu` critica dell’intera
cella. Riassumiamo brevemente le caratteristiche richieste al transcon-
duttore, derivanti dalle analisi precedentemente effettuate sulla topologia
dell’amplificatore da strumentazione:
• Basso Gm. La transconduttanza dovra` essere piccola per garantire
la pulsazione di polo Sp1 dell’integratore necessaria al filtraggio a
bassa frequenza. Questa specifica portera` a lunghezze di canale per
i transistori elevate, rendendo l’ingombro del circuito critico.
• Elevata Rout. La resistenza di uscita deve essere elevata per garantire
un’amplificazione di tensione in continua A1 tale da rendere minimi
tutti gli effetti precedentemente analizzati: l’errore sul guadagno A0
(vedi 3.16), l’offset residuo (vedi 3.20) e l’errore dovuto alle squa-
dre Rs-Cin (vedi 3.30). Questa specifica portera` necessariamente ad
un’architettura di uscita di tipo cascode.
• Presenza di un punto a bassa impedenza su cui sia possibile posizio-
nare il modulatore di uscita. Questo accorgimento serve ad evitare il
trasferimento di carica tra la linee che portano il segnale, trasferimen-
to causato dalle capacita` parassite che creano una sorta di struttura a
condensatori commutati indesiderata.
• Basso rumore riferito in ingresso. Nonostante la presenza del pre-
amplificatore, che rilassa notevolente questa specifica, il rumore del
transconduttore, ed in particolare quello termico, dovra` essere ac-
curatamente modellato e tenuto in considerazione. Questa specifica
contrasta con la realizzazione di bassi Gm (vedi 3.1) e, come vedre-
mo, limitera` in basso il valore della transconduttanza, costringendo-
ci all’aumento della capacita` C1 per ottenere la pulsazione di polo
desiderata per l’integratore.
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• Buona dinamica di Uscita. La dinamica di uscita e` un parametro
di merito per gli integratori. Le capacita` vengono caricate dalla cor-
rente di uscita del transconduttore originando una tensione che puo`
divergere nel tempo. Nel nostro caso, essendo il transconduttore
chiuso in un loop di retrazione non ci saranno di questi inconve-
nienti, una dinamica di uscita di 2-3V e` comunque auspicabile. La
natura fully-differential del circuito aiuta a soddisfare questa specifi-
ca; nonostante cio`, dato il basso valore del rail di alimentazione, sara`
necessaria un’architettura di tipo folded.
• Buona linearita` e accuratezza nella transconduttanza. L’accuratezza
della transconduttanza ci consente di non disperdere eccessivamente
le caratteristiche di filtraggio del circuito nelle sue varie realizzazio-
ni. La linearita` deve essere garantita almeno su un range d’ingres-
so di 300-400mV per evitare che il comportamento in frequenza sia
variabile con l’ampiezza del segnale d’ingresso.
I transconduttori in tecnologia CMOS possono essere divisi in tre principali
categorie, basate sulla zona di lavoro del MOS, sulla tensione d’ingresso e
su quella di tuning utilizzata. Sul terminale di tuning viene applicata una
tensione d’ingresso ausiliaria per il transconduttore, dalla quale dipende
il valore del Gm. Grazie a questa tensione possono essere effettuate delle
regolazioni fini della transconduttanza tramite circuiti di controllo chiusi
in reazione.
La tipologia denominata “triodo resistore”, si basa, come dice il nome,
sull’utilizzo di un MOS in zona triodo impiegato come resitore di degene-
razione equivalente per una coppia differenziale. Questa soluzione soffre
tipo zona segnale tuning
triodo resistore triodo VDS VGS
triodo amplificatore triodo VGS VDS
saturo saturazione VGS VGS
Tabella 3.2: Classificazione dei transconduttori in tecnologia CMOS.
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di una limitata linearita` dovuta al fatto che il MOS si comporta da re-
sistore equivalente solo per piccoli valori di VDS, oltre i quali il termine
quadratico nell’equazione del dispositivo non e` piu` trascurabile. Un’ul-
teriore problema legato a questa soluzione riguarda la scarsa accuratezza
con cui si riesce a fissare il Gm. Le restanti due tipologie invece godono di
una linearita` enormemente piu` elevata. I transconduttori del tipo “triodo
amplificatore” si basano sulle cosiddette coppie pseudo-differenziali po-
larizzate in zona triodo, cioe` coppie differenziali in cui i source dei MOS
sono collegati a massa ( a VDD nel caso di transistori P). Un recente stu-
dio sull’ottimizzazione degli integratori Gm-C, condotto al Dipartimento di
Ingegneria dell’Informazione Dell’Universita` di Pisa [23], ha evidenziato
come la soluzione con i transistori polarizzati in zona di saturazione sia
quella ottimale dal punto di vista dell’ingombro, quando sono presenti
specifiche di basso rumore termico. Percio` in questo lavoro concentreremo
la nostra analisi sui transconduttori con i MOS in saturazione, per un’a-
nalisi piu` dettagliata delle varie caratteristiche offerte dalle tre tipologie di
transconduttori rimandiamo a [21].
Il principio di funzionamento su cui si basano i transconduttori polarizzati
in saturazione e` quello di cancellare per differenza il termine quadratico
presente nella carattersitica del dispositivo: se consideriamo la differenza
fra le correnti di due MOS identici possiamo scrivere:
Iucc = ID1 − ID2 = β2
(
VGS1 − VT
)2 − β
2
(
VGS2 − VT
)2
=
β
2
(
VGS1 + VGS2 − 2VT
)(
VGS1 − VGS2
) (3.31)
dove nell’ultima uguaglianza e` stata utilizzata l’identita` x2−y2 = (x−y)(x+
y). Se imponiamo che la somma delle due tensioni gate-source sia costante,
e che la loro differenza sia pari al segnale differenziale d’ingresso, allora
abbiamo ottenuto una relazione lineare fra la corrente di uscita e la Vid,
realizzando cosı` un transconduttore linearizzato. I metodi per arrivare a
questo risultato sono diversi, per una loro esposizione rimandiamo ancora
a [21]. Il piu` immediato di questi e` sicuramente quello riportato in figura
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Figura 3.10: Transconduttore realizzato tramite una coppia pseudo-
differenziale polarizzata in saturazione.
3.10. Una prima analisi del circuito porta alle seguenti relazioni:VGS1 + VGS2 = 2VCMVGS1 − VGS2 = Vid
Sostituendo nella 3.31:
Iucc = GmVid = β
(
VCM − VT
)
Vid (3.32)
La 3.32 evidenzia la dipendenza della trasconduttanza dal modo comune
d’ingresso, giustificando la tabella 3.2 che indica la VGS come tensione di
tuning per questa configurazione. L’utilizzo del circuito e` quindi limitato
a tutti i casi in cui il segnale d’ingresso ha un modo comune costante, come
nel topologia proposta in questo lavoro, dov’e` fissato dal controllo di modo
comune del preamplificatore. E` importante notare che se il circuito di fi-
gura 3.10 viene utilizzato in un’architettura fully-differential, la corrente di
cortocircuito sara` la meta` di quella appena calcolata, cioe` Iucc = ID1 = −ID2,
conseguentemente anche la trasconduttanza risultera` essere dimezzata.
La topologia proposta per il transconduttore da inserire nell’amplificatore
da strumentazione e` quella di figura 3.11. I transistori M1 e M2 formano
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Figura 3.11: Architettura del transconduttore fully-differential Gm1. In
figura sono riportate anche le capacita` C1 che, insieme al transconduttore,
realizzano l’ingratore.
la coppia pseudo-differenziale polarizzata in saturazione. Applicando le
considerazioni appena effettuate la transconduttanza Gm1 puo` essere scritta
come:
Gm1 =
β1
2
(
VDD − VCM − |VTp1|
)
=
gm1
2
(3.33)
La scelta dei transistori P aiuta ad ottenere basse transconduttanze. A
parita` di dimensioni, infatti, essendo la mobilita` delle lacune inferiore a
quella degli elettroni, il β dei transistori P sara` piu` piccolo di quello dei
transistori N. Il modulatore di uscita e` stato suddiviso nelle due matrici di
pass-transistor modoutA e modoutB, poste in punti a bassa impedenza. Come
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vedremo nella successiva analisi di rumore, i transistori a valle dei modu-
latori (M5, M6, M7, M8) sono tutti a gate comune e non contribuiscono al
rumore del circuito. I transistori M9 e M10, insieme alla tensione Vk1, fissa-
no la corrente I1 nel ramo ripiegato. Le tensioni Vk2 e Vk3 e i due blocchi
di transistori a gate comune influiscono sulla dinamica di uscita e sulla
Rout del transconduttore. Sul gate dei transistori M3 e M4 agisce invece il
controllo di modo comune.
I condensatori riportati nel circuito 3.11 necessitano di alcune precisazioni.
La C1 fissa insieme al Gm1 la pulsazione di polo. L’integrazione di capa-
cita` flottanti comporta difficolta` tecnologiche che spesso vengono aggirate
utizzando condensatori metal-substrato e isolando l’armatura del substra-
to tramite apposite well, tuttavia la asimmetria dovuta alla differenza fra
le capacita` parassite viste dalle due armature verso il bulk compromette
le prestazioni. Una soluzione possibile e` quella di integrare due capacita`
riferite a massa sulle due uscite. La struttura ottenuta e` simmetrica dal
punto di vista dei parassiti e data la natura differenziale della corrente che
scorre sui terminali di uscita non ci sara` corrente verso il substrato dal pun-
to di vista del segnale differenziale. I condensatori sono quindi collegati
in serie, percio` il loro valore dovra` essere il doppio di quello che vogliamo
effettivamente ottenere. I condensatori Cz, invece, servono per compen-
sare lo zero negativo introdotto dalle capacita` gate-grain dei transistori
d’ingresso. Questo effetto e` particolarmente dannoso perche` il segnale in
ingresso al transconduttore arriva modulato dal modulatore modin invece
che in banda base; ed e` pertanto particolarmente sensibile alle singolarita`
della transconduttanza.
3.6.1 Analisi di Rumore
L’analisi di rumore viene effettuata sul circuito alle variazioni di figura
3.12. Ad ogni transistore e` stato aggiunto il suo generatore di rumore di
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Figura 3.12: Circuito alle variazioni del transconduttore Gm1 con
evidenziate le sorgenti di rumore.
corrente equivalente, le cui densita` spettrali di potenza sono le ben note:Sin
th( f ) = 83KTgm
Sin
f k( f ) = KFWL gm
2 1
f =
Sin ( f0) f0
f
con f0 = 1 Hz. La corrente di cortocircuito sara`:
iucc =
1
2
(
iucc+ − iucc−
)
Per prima cosa dimostriamo che i MOS in configurazione a gate comune
non introducono rumore: il generatore di rumore di M5 puo` essere diviso
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in due generatori dello stesso valore, in5A, che inietta corrente nel terminale
di source, e in5B, che la aspira dal drain. in5B ha i terminali a massa e scorre
direttamente nel terminale di uscita, la in5A, vedendo verso il source di M5
una resistenza molto minore di quella vista verso i drain di M1 e M3, scor-
rera` anch’essa nel terminale di uscita ma con segno opposto, cancellando
l’effetto del primo generatore. Considerazioni analoghe possono essere
fatte per gli altri transistori a gate comune del circuito. Le restanti correnti
di rumore fluiscono tutte in uno dei terminali di uscita contribuendo alla
corrente di cortocircuito.
inucc =
1
2
(
inucc+ − inucc−
)
=
1
2
(
−in2 − in4 − in10
)
− 1
2
(
−in1 − in3 − in9
)
Il rumore riferito in ingresso sara`:
vnRTI =
inucc
Gm1
=
in1 − in2 + in3 − in4 + in9 − in10
gm1
Passando alle densita` spettrali e considerando incorrelati i contributi di
dispositivi distinti:
SvnRTI =
2
g2m1
(
Sin1 + Sin3 + Sin9
)
(3.34)
Specializzando per il rumore termico la 3.34 si ha:
SvnRTI
th =
2
gm12
(8
3
KTgm1 +
8
3
KTgm3 +
8
3
KTgm9
)
SvnRTI
th =
16
3
KT
1
gm1
+
16
3
KT
gm3 + gm9
gm12
(3.35)
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Mentre nel caso del rumore flicker, la dsp a 1 Hz:
SvnRTI
f k(1) =
2
gm12
(
KFp
W1L1
gm12 +
KFn
W3L3
gm32 +
KFp
W9L9
gm92
)
=
2KFp
W1L1
+
2KFn
W3L3
gm32
gm12
+
2KFp
W9L9
gm92
gm12
(3.36)
3.6.2 Dinamica
La dinamica del segnale differenziale d’ingresso e` legata alle due con-
dizioni che garantiscono l’accensione dei MOS M1 e M2, oltre al loro
funzionamento in saturazione, avremo:VSG1 > |VTp1|VSD1 > VSG1 − |VTp1|
Essendo VSD1 > 0 la prima condizione e` piu` stringente, lo sbilanciamento
critico e` quello positivo:
VDD −
(
VCM +
Vid
2
)
> |VTp1|
Vid < 2
(
VDD − VCM − |VTp1|
) (3.37)
Inoltre, la tensione differenziale non puo` superare quella di modo comune,
altrimenti il segnale d’ingresso diventerebbe negativo:
Vid
2
< VCM
Prendendo VCM = VDD/2 si ottiene un limite sufficientemente ampio, su-
periore ad 1 V. La dinamica di uscita e` limitata dagli stadi a gate comune
che devono funzionare in saturazione:
VDS5 > VGS5 − VTn5
Vu− > Vk3 − VTn5
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Considerazioni analoghe posso essere fatte sulla coppia P a gate comune,
che limitera` in alto la dinamica di uscita:
VSD7 > VSG7 − |VTp7|
− Vu− > −Vk2 − |VTp7|
Complessivamente:
Vk3 − VTn6 < Vu± < Vk2 + |VTp7| (3.38)
L’effetto body sulle tensioni di soglia dei transistori M5 e M7 (e dei loro
simmetrici) ha un’effetto benefico sulla dinamica di uscita. Il controllo di
modo comune sara` critico dal punto di vista della dinamica di uscita e
dovra` essere correttamente dimensionato per non comprometterla.
3.7 Transconduttore a due Ingressi Gm2
Il transconduttore Gm2 richiede delle specifiche molto simili a quello del Gm1
appena presentato, pertanto verra` adottata la stessa topologia. Le uniche
differenze stanno nell’assenza dei modulatori di uscita, in una specifica sul
polo Sp2 dell’integratore piu` rilassata e nella porta d’ingresso aggiuntiva,
ottenuta semplicemente inserendo due transistori d’ingresso in parallelo a
quelli gia` presenti. Le dinamiche non cambiano, le equazioni del rumore
invece subiscono delle piccole modifiche: la dsp dovuta ai MOS d’ingresso
sara` moltiplicata per 4 invece che per 2, la tensione di overdrive di M3
dovra` essere calcolata tenendo presente che la sua corrente di drain e`
2I0 + I1. Un punto importante riguarda la specifica di rumore, si deve tener
presente che il rumore introdotto dal transconduttore Gm2 non subisce la
modulazione chopper e vede una funzione di trasferimento passa banda
a guadagno unitario. Una scelta possibile consiste nel richiedere la stessa
specifica di rumore vista per il transconduttore Gm1, facendo l’ipotesi che
il loro contributo al rumore della cella sia circa della stessa entita`. Questa
scelta verra` motivata nel successivo capitolo con l’aiuto di simulazioni
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Figura 3.13: Topologia del transconduttore a due porte d’ingresso Gm2.
numeriche.
3.8 Preamplificatore
Il preamplificatore deve avere come caratteristiche principali il basso ru-
more riportato in ingresso e un’errore relativo sul guadagno inferiore al
10% per non disperdere eccessivamente le caratteristiche frequenziali della
cella sulle varie realizzazioni. In figura 3.14 e` riportata la topologia scelta,
si tratta di un folded cascode con il carico di uscita formato dai transistori
M7 e M8 montati in modo da funzionare come resistori di valore 1/gm per
piccolo segnale. Il guadagno sara` dato dal rapporto fra la transconduttanza
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Figura 3.14: Topologia del preamplificatore PA.
delle porte d’ingresso e quella del carico appena descritto:
A =
gm1
gm8
'
(
VGS − VTn
)
8(
VGS − VTn
)
1
I0
2I1
(3.39)
Questa scelta ci garantisce l’accuratezza desiderata sul valore di A, che e`
infatti ottenuto tramite un rapporto di grandezze omogenee e sara` quindi
meno soggetto a variazioni dovute al cambio di temperatura e al processo.
Il ramo ripiegato serve per far scorrere le variazioni della corrente delle
coppie differenziali nel carico: se avessimo collegato i transistori di uscita
direttamente sui drain delle coppie differenziali d’ingresso, a causa della
corrente I1  I0 che vi scorre, la resitenza differenziale, pari a 1/gm8, non
sarebbe stata piu` trascurabile rispetto alle rd dei transistori d’ingresso,
comportando cosı` una perdita di guadagno e un aumento dell’errore sullo
stesso. Utilizzando la topologia proposta invece, la resistenza vista sul
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ramo ripegato e` quella che si vede sul source di M6:
RVs6 =
Rout + rd6
1 + gm6rd6
' Rout
1 + gm6rd6
(3.40)
La resistenza di uscita risulta divisa per il fattore gm6rd6 che e` tipicamente
dell’ordine del centinaio.
gm6rd6 =
2I2(
VSG − |VTp|
)
6
1
λpI2
=
2(
VSG − |VTp|
)
6
λp
In prima approssimazione gm6rd6 e` indipendente dalla I2, che puo` essere
fatta piccola per risparmiare sul consumo di potenza del circuito. Il limite
alla diminuzione di I2 e` il seguente: se questa diventa comparabile con
I1, allora sara` la Rout ad essere trascurabile rispetto ad rd6 al numeratore
della 3.40, ottenendo RVs6 ' 1/gm6, che evidenzia nuovamente il problema
prima discusso. Il collegamento source-substrato, necessario per elimina-
re l’effetto body sui transistori di uscita, serve per creare lo “spazio” di
tensione necessario a polarizzare in saturazione M12. I condensatori sulle
uscite compensano il loop di controllo del modo comune.
3.8.1 Analisi di Rumore
Il circuito alle variazioni per il calcolo del rumore e` riportato in figura 3.15.
Per i transistor a gate comune M5, M6, M9 e M10 valgono le stesse consi-
derazioni fatte nell’analisi del transconduttore, percio` non contribuiscono
al rumore. Il rumore introdotto da M12, M14 e M15 agisce a modo comune
rispetto all’uscita, ed ha anch’esso ha un contributo nullo. Ricaviamo la
densita` spettrale di potenza per capire di quale entita` e` il contributo al
rumore dei restanti MOS. La corrente di cortocircuito sara`:
inucc =
1
2
(
inucc+ − inucc−
)
=
1
2
(
−in2B − in2A − in4 − in7 − in11
)
− 1
2
(
−in1A − in1B − in3 − in8 − in13
)
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Figura 3.15: Circuito alle variazioni del preamplificatore, con evidenziate
le sorgenti di rumore.
Riportando in ingresso:
vnRTI =
inucc
gm1/2
=
in1A − in2A + in2B − in2B + in3 − in4 + in8 − in7 + in13 − in11
gm1
Passando alle densita` spettrali di potenza:
SvnRTI =
2
gm12
(
2Sin1 + Sin3 + Sin8 + Sin13
)
(3.41)
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Sostituendo le espressioni delle dsp del rumore termico nella 3.41:
SvnRTI
th =
2
gm12
(
2
8
3
KTgm1 +
8
3
KTgm3 +
8
3
KTgm8 +
8
3
KTgm13
)
=
16
3
KT
1
gm1
(
2 +
gm3
gm1
+
gm8
gm1
+
gm13
gm1
)
=
16
3
KT
(
VGS − VTn
)
1
I0
2 +
(
VGS − VTn
)
1(
VSG − |VTp|
)
3
2(I0 + I2)
I0
+
1
A
+
(
VGS − VTn
)
1(
VGS − VTn
)
13
2I2
I0

(3.42)
Il rumore termico e` abbattibile aumentando la corrente di polarizzazione
e facendo lavorare i transistori d’ingresso con una tensione di overdrive
minima. Aumentando le tensioni di overdrive di M3 e M13, e limitando la
corrente I2 nel ramo ripiegato, si attenua il loro contributo. Il rumore fliker
a 1 Hz:
SvnRTI
f k(1) =
2
gm12
(
2
KFn
W1L1
gm12 + 2
KFp
W3L3
gm32 + 2
KFn
W8L8
gm82 + 2
KFn
W13L13
gm132
)
= 4
KFn
W1L1
+ 2
KFp
W3L3
gm32
g2m1
+ 2
KFn
W8L8
gm82
gm12
+ 2
KFn
W13L13
gm132
gm12
= 4
KFn
W1L1
+ 2
KFp
W3L3
(
VGS − VTn
)2
1(
VSG − |VTp|
)2
3
4(I0 + I2)2
I02
+ 2
KFn
W8L8
1
A
2
+ 2
KFn
W13L13
(
VGS − VTn
)2
1(
VGS − VTn
)2
13
4I22
I02
(3.43)
In questo caso i rapporti fra le tensioni di overdrive e fra le correnti di
polarizzazione compaiono al quadrato e risultano ancora piu` efficaci nel
rendere marginale il contributo dei MOS M3 e M13. Il rumore flicker dovra`
essere abbattuto principalmente aumentando l’area dei transistori d’in-
gresso. Un ulteriore vantaggio introdotto dalla tecnica di port swapping
(vedi 3.5), sta nel consentire un maggior aumento dell’area dei transisto-
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ri d’ingresso. Infatti, se non venisse utilizzata questa tecnica, l’aumen-
to sarebbe pesantemente limitato dalla crescita dell’errore di guadagno
introdotto dalle squadre Rs-Cin.
3.8.2 Dinamica
La dinamica d’ingresso del preamplificatore e` quella tipica della coppia
diffenziale CMOS. La sorgente ha il modo comune impostabile dall’utente
ed una dinamica differenziale di pochi mV, quindi questa specifica non e`
critica e non necessita di particolari accorgimenti. Per la dinamica di uscita
valgono gli stessi ragionamenti effettuati per il transconduttore:
Vk2 − VTn13 < Vu± < Vk1 + |VTp6| (3.44)
Questa dovra` essere impostata una volta scelto il guadagno, sempre tenen-
do conto della limitata ampiezza del segnale d’ingresso.
3.9 Buffer U
I buffer di uscita U sono necessari per isolare i terminali di uscita del se-
condo transconduttore dalla rete resistiva di retroazione e dal carico della
cella. si evita cosı` la perdita di guadagno del transconduttore Gm2, cau-
sata dell’abbassamento di Ru2, e l’aumento di C2 causato dalla capacita`
di carico, che modificherebbe il comportamento in frequenza del filtro.
Questi buffer saranno realizzati tramite amplificatori operazionali chiusi
in guadagno unitario. Come gia` accennato, le specifiche richieste a questo
blocco sono estremamente rilassate: si vuole un consumo di potenza mar-
ginale rispetto a quello del preamplificatore e una dinamica che non limiti
quella complessiva della cella. La topologia utilizzata e` quella proposta
in [24] e mostrata in figura 3.16. Lo stadio d’ingresso ha una struttura
complementare per permettere una dinamica di modo comune rail-to-rail.
Come visibile in figura 3.17, la coppia differenziale a N-MOS, formata
dai transistori M1 e M2, e` correttamente polarizzata con tensioni di modo
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Figura 3.16: Topologia dell’amplificatore operazionale utilizzato come
buffer di uscita.
comune che si estendono fino all’alimentazione positiva, mentre presen-
ta delle limitazioni quando il modo comune si avvicina all’alimentazione
negativa. La coppia differenziale a P-MOS formata da M3 e M4, invece,
ha un comportamento opposto. Utilizzandole entrambe in parallelo, si
ottiene il risultato di avere almeno una coppia differenziale correttamente
polarizzata per qualsiasi valore del modo comune d’ingresso. Purtroppo,
quando la VCM si avvicina ad uno dei rail di alimentazione, una delle due
coppie differenziali smette di funzionare ed il Gm dello stadio d’ingresso
complessivo risulta dimezzato. Una possibile soluzione a questo problema
consiste nell’utilizzare un circuito di controllo chiamato three-times current
mirror [24], che, agendo sulle correnti di bias Ib1 e Ib2 delle coppie differen-
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ziali, regola il Gm dello stadio mantenendolo costante su tutto il range della
tensione di modo comune d’ingresso. Queste soluzioni sono giustificabi-
li solo quando occorre progettare un amplificatore con elevato prodotto
guadagno-banda e con distorzioni trascurabili fino ad elevate frequenze.
Nella nostra applicazione, lavorando a frequenze di poche centinaia di
Hertz, la variazione del Gm non comporta inconvenienti, quindi il circuito
di controllo e` stato tolto, e le correnti di bias sono state realizzate trami-
te dei semplici specchi. Lo stadio di uscita in classe AB e` pilotato dai
Figura 3.17: Dinamica di modo comune delle coppie differenziali a P ed N
MOS. La figura e` tratta da [24] .
transistori M15 e M16 in connessione “head-to-tail”, i quali, comportandosi
come una batteria flottante di valore variabile, rendono anche lo stadio di
uscita rail-to-rail. Questa struttura, detta anche “mesh”, e` incorporata fra
gli specchi cascode M5-M8 e M9-M12, che servono per sommare le correnti
provenienti dalle coppie differenziali d’ingresso.
Il classico circuito utilizzato per pilotare uno stadio di uscita in classe AB
e` quello riportato in figura 3.18. A riposo i componenti sono dimensionati
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Figura 3.18: Classico stadio di uscita in classe AB.
in modo che sia ID17 = ID18 e conseguentemente Iu = 0. La corrente nei due
transistori dello stadio di uscita in condizioni di segnale d’ingresso nullo
sara` quindi:
ID17 =
β17
2
(
VSG − |VTp|
)
17
2
=
β17
2
(
VDD − Vin(0) − VAB − |VTp17|
)2
(3.45)
Quando il segnale d’ingresso sale le tensioni su entrambi i gate salgono,
conseguentemente ID17 diminuisce e ID18 aumenta, si ottiene cosı` una cor-
rente di uscita negativa rispetto al segno riportato in figura. Questo mecca-
nismo porta progressivamente allo spegnimento di M17, arrestandosi una
volta che la tensione sul gate di quest’ultimo raggiunge l’alimentazione
positiva, momento in cui avremo la massima corrente assorbibile dallo
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stadio:
Iu−MAX =
β18
2
(
VDD − VAB − VSS − VTn18
)2
(3.46)
Considerazioni analoghe possono essere fatte quando la tensione d’ingres-
so scende, nel qual caso avremo lo spegnimento di M18 ed una massima
corrente erogabile fissata da M17. La 3.46 mostra il limite di questa topo-
logia: la corrente massima e` limitata dalla tensione VAB che impedisce alla
VGS18 di raggiungere il massimo valore possibile, pari alle differenza fra i
rail di alimentazione. Da questo punto di vista sembrerebbe vantaggioso
realizzare VAB piccole, d’altra parte, come mostra la 3.45, questa scelta fa
aumentare la corrente assorbita dallo stadio a riposo, eliminando di fatto
il vantaggio principale dello stadio di uscita un classe AB, cioe` quello di
poter erogare correnti elevate senza pero` doverle assorbire dall’alimen-
tazione a riposo, quando il segnale d’ingresso e` nullo. L’ideale sarebbe
quindi disporre di una batteria “intelligente”, che fornisca una tensione
costante a riposo, e che diminuisca il suo valore man mano che la tensione
d’ingresso si avvicina ad uno dei rail di alimentazione. Vediamo come la
mesh precedentemente esposta realizzi proprio questa funzione. La ten-
sione differenziale d’ingresso nel circuito di figura 3.16 si traduce in una
variazione della tensione sul drain di M10. Se consideriamo piccole dimi-
nuzioni di VD10, essendo questa pari alla tensione di source di M16, il quale e`
polarizzato a gate comune, avremo un’aumento di ID16, conseguentemente
ID15 diminuira` dello stesso valore.
∆ID16 = −∆ID15
Le VGS dei due transistori varieranno secondo la legge:
∆VGS16 ' ∆ID16gm16
∆VSG15 ' ∆ID15gm15
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Se il circuito e` polarizzato a riposo in modo da avere gm16 ' gm15, allora si
ottiene il seguente risultato:
VSG15 =
∆ID15
gm15
= −∆ID16
gm16
= −∆VGS16 = −
(
Vk2 − VD10
)
Le tensioni sui gate dei transistori dello stadio di uscita:VG18 = VD10VG17 = VS15 = VSG15 + VG15 = VD10 + (Vk1 − Vk2)
Per piccoli segnali la mesh trasla di una tensione costante pari a Vk1 − Vk2
i gate dei MOS dello stadio di uscita. Per grosse escursioni della VD10
non possiamo piu` lavorare con il circuito di piccolo segnale e considerare
quindi gm16 ' gm15. Quello che succede e` comunque facilmente intuibile:
aumentando ID16 avremo un conseguente aumento di gm16, allo stesso modo
diminuira` gm15, pertanto l’aumento di VGS16 sara` molto piu` contenuto della
diminuzione di VSG15. La mesh impone cosı` una traslazione che diviene
progressivamente nulla, permettendo al gate di M17 di raggiungere il rail
di alimentazine negativa. Allo stesso modo si dimostra che, per grosse
escursioni positive della VD10 il gate di M18 raggiunge il rail positivo. Nello
stadio di uscita sono inoltre presenti le serie R-C, necessarie per compensare
l’operazionale.
95
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Dimensionamento & Simulazioni
4.1 Sensore e Specifiche
Il questo capitolo tratteremo un possibile dimensionamento dell’amplifi-
catore da strumentazione descritto nella precedente sezione. Le specifi-
che richieste al progetto saranno ottimizzate per la lettura di termopile
realizzate con i processi BCD3S e BCD6S della STMicroelectronics, conte-
nenti giunzioni polisilicio n/Alluminio (BCD3S, 22 giunzioni), polisilicio
p/Alluminio (BCD6S, 19 giunzioni) e polisilicio p/polisilicio n (BCD6S, da
7 a 10 giunzioni). Le termopile fanno parte dei sensori di portata termici
descritti in [17], [18] e riportati simbolicamente in figura 2.9. In tutti i casi
le Rs hanno un valore di circa 50 KΩ. La sensibilita` delle termocoppie ed
il range del flussimetro sono tali per cui la tensione di uscita ha un fondo
scala di circa 1mV. La cella verra` dimensionata per ottenere un’amplifi-
cazione A0 = 200, una risposta in frequenza di Buttleworth (Q = 1/
√
2) e
una frequenza di taglio f0 = 200 Hz. La specifica sull’amplificazione fissa
il rapporto fra le resistenze della rete di retroazione, infatti:
200 = A0 =
1
β
=
2R2 + R1
R1
= 1 + 2
R2
R1
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Il valore nominale delle resistenze dovra` essere scelto in modo da ottenere
Rβ  Rs, rendendo trascurabile il rumore introdotto sulla porta di feedback
del preamplificatore.
Rβ = R1//2R2 ' R1
dove l’ultima approssimazione e` ovviamente dovuta al fatto che sara`
R2  R1 per ottenere l’amplificazione. Una scelta possibile e` R1 = 2 KΩ,
e conseguentemente R2 = 199 KΩ. Infine, dalla scelta dell’ingombro dei
resistori dipende l’accuratezza con cui si riesce ad ottenere il guadagno
A0 nelle varie realizzazioni della cella. Il processo fornisce la deviazione
standard dell’errore di matching in funzione delle dimensioni:
σ∆R
R
=
cR√
WL
dove cR e` una costante del processo, espressa in µm, come le dimensioni
del resistore. In questo caso non si tratta di realizzare resistori simmetrici
ma di ottenere rapporti accurati, e` comunque intuibile come un aumento
dell’ingombro porti ad una maggior accuratezza sul valore delle resisten-
ze e conseguentemente su A0. Per semplicita`, in questo primo prototipo,
abbiamo gestito l’ingombro tramite simulazioni Monte Carlo, andando ad
aumentare le dimensioni di R1 (R2 occupa gia` una vasta area a causa del
suo valore) fino a rendere l’errore di processo sull’A0 inferiore all’1%. In
previsione di un layout, e` bene passare ad una struttura di tipo “modula-
re”, dove la R1 e le R2 sono realizzate tramite serie e paralleli di resistori
identici di valore R0. Questa configurazione ci consente di rendere i rap-
porti indipendenti dall’effetto delle resistenze di contatto e di esprimere
la varianza dell’errore di processo sul rapporto in funzione dell’errore di
matching delle R0. Per maggiori dettagli su quest’ultima precisazione ri-
mandiamo a [26].
Per dimensionare completamente il filtro resta ancora da scegliere il guada-
gno A del preamplificatore. Abbiamo visto (3.13) come questo abbia degli
effetti benefici sul rumore e come il suo aumento sia limitato dalla dimi-
nuzione della pulsazione di polo Sp1 del primo transconduttore. La scelta
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che adotteremo sara` A = 1/β = A0. Sostituendo nelle 3.13 si ottengono le
pulsazioni di polo degli integratori Gm-C:Sp1 =
1√
2
ω0 = 888 rad/sec
Sp2 =
√
2ω0 = 1777 rad/sec
La densita` spettrale di potenza del rumore introdotto dalle Rs, con cui
dovremo confrontarci:
2SEns = 8KTRs = 1664 × 10−18 V
2
Hz
= 40.79
nV√
Hz
= −147, 78 dB V
2
Hz
Il valore rms del processo rumoroso in uscita introdotto dalla sorgente:
Vsrms =
√∫ ∞
0
2SEns |HLP( f )|2 d f = 121.6µV (4.1)
Per l’integrazione di |HLP( f )|2 si veda l’appendice B. Il valore ottenuto,
riportato in ingresso corrisponde ad un rumore di circa 0.61µV rms. Il
consumo di potenza andra` minimizzato compatibilmente con le specifiche
di rumore richieste. L’obiettivo e` quello di mantenere la corrente assorbita
sotto 1.5 mA.
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4.2 Dimensionamento del Preamplificatore
Il dimensionamento del preamplificatore e` stato fatto interamente con l’au-
silio del simulatore elettrico. Gli aspetti fondamentali da tenere in conside-
razione sono il consumo di potenza e il rumore. Tenendo presente l’utilizzo
MOS W [µm] L [µm] m
M1A,M2A,M1B,M2B 4 6.5 200
M3,M4 250 6 1
M5,M6 360 1 1
M7,M8 1 8.5 1
M9,M10 90 1 1
M11,M13 4 7 100
M12 4 7 13
M14,M15 4 7 600
Tabella 4.1: Dimensioni dei MOS del preamplificatore.
della modulazione chopper, sfrutteremo la solita approssimazione esposta
in 1.26, considerando la dsp riportata in ingresso costante e pari al suo
valore alla frequenza di clock. Considerando il rumore prodotto dalla
sorgente ed il fatto che avremo anche i contribuiti dei transconduttori, un
buon risultato sarebbe quello di ottere una dsp di circa −155 dBV2/Hz al-
la fck. L’ingombro e le tensioni di overdrive dei MOS sono state gestite
tenendo conto delle indicazioni ottenute dalle espressioni delle dsp ripor-
tate in 3.42 e 3.43, al fine di minimizzarle. In figura 4.1 e` riportata la dsp
riportata in ingresso del preamplificatore. In questi casi e` buona norma
mettere la frequenza di corner in prossimita` della fck, rendendo i contributi
di rumore fliker e termico circa equivalenti. Se uno dei due contributi fos-
se prevalente rispetto all’altro, si avrebbe un errato utilizzo delle risorse:
dell’area, nel caso in cui fosse il termico ad essere preponderante; o della
corrente assorbita, nel caso in cui lo fosse il fliker. Il consumo complessivo
del preamplificatore e` circa 1 mA: le correnti I0 sono di 400µA, le I2 di
70µA, la I1 e` ottenuta tramite i rapporti fra le molteplicita` di M14 e M12 ed e`
I2 = (13/600)I0 ' 8.67µA. La restante corrente viene assorbita dal controllo
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Figura 4.1: Densita` spettrale di potenza SVA del preamplificatore.
di modo comune. Le tensioni Vk1 e Vk2 sono rispettivamente poste a 1.3 V
e 2 V. L’effetto body aumenta le tensioni di soglia dei transisori a gate
comune di circa 250 mV, portandole dal loro valore iniziale, che in modulo
e` 0.65 V, a 0.9 V. La dinamica di uscita, ricavabile tramite la 3.44, e` di 1.1 V,
ampiamente sufficiente per l’applicazione, considerato il valore di A scelto
e il fondo scala del sensore. I condensatori di compensazione del controllo
di modo comune sono di 5 pF.
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4.3 Dimensionamento dei Transconduttori
Visto l’elevato numero di gradi di liberta` progettuali e le numerose specifi-
che da soddisfare, si e` scelto di effettuare il dimensionamento dei transcon-
duttori per via numerica, utilizzando la routine di ottimizzazione fmincon
di Matlab. Questa prende in ingresso una “funzione obiettivo” ed una serie
di “costraints”, cioe` equazioni e disequazioni, lineari e non, fra le variabili
(gradi di liberta`) della funzione stessa. La routine calcola il punto di mini-
mo della funzione obiettivo muovendosi all’interno dello spazio vettoriale
definito dalle costraints. Una corretta scelta dei gradi di liberta`, della fun-
zione obiettivo e delle costraints portano alla convergenza della routine
ed a risultati congruenti con il simulatore elettrico. Eventuali modifiche
ai risultati ottenuti potranno essere effettuate sul simulatore elettrico per
compensare gli effetti del secondo ordine non tenuti in conto nel modello
semplificato utilizzato per l’ottimizzazione. In appendice A e` riportata
una descrizione dettagliata della routine Matlab utilizzata per il dimensio-
namento.
Tenendo in considerazione 150 mV di effetto body sulle tensioni di soglia
di M5 e M7, e fissando le tensioni Vk2 e Vk3 rispettivamente a 1.9 V e 1.5 V, si
ottiene una dinamica di uscita (vedi 3.38) di circa 2 V, sufficiente per la no-
stra applicazione. Si e` supposto che il modo comune d’ingresso sia fissato a
1.65 V, cioe` a meta` della tensione di alimentazione. Lo stesso valore e` stato
scelto per il modo comune di uscita di tutti i blocchi circuitali. Detto questo,
l’ultimo parametro necessario per lanciare la routine di ottimizzazione e`
il rumore riportato in ingresso che vogliamo ottenere dal transconduttore,
MOS W [µm] L [µm] m
M1,M2 0.6 446.9 1
M3,M4 0.6 331 1
M5,M6 0.6 39.7 1
M7,M8 0.6 8.95 1
M9,M10 0.6 181 1
Tabella 4.2: Dimensioni dei MOS del primo transconduttore.
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Figura 4.2: Andamento della transconduttanza Gm1 in funzione della
tensione differenziale d’ingresso.
un valore che ci consente un margine di sicurezza e` −160 dBV2/Hz. Una
volta verificata la convergenza del metodo numerico si e` utilizzato il simu-
latore elettrico per verificare la bonta` dei risultati ottenuti. Si e` notato un
sensibile scostamento sulle correnti di riposo e sul valore del Gm1: questi
sono principalmente dovuti al fatto che la routine mette tutti i MOS alla
larghezza minima del processo, pari a 0.5µm, evidenziando cosı` gli effetti
di canale stretto nel simulatore elettrico. Pertanto la larghezza di canale di
tutti i transistori e` stata aumentata a 0.6µm, ottenendo un Gm1 di 14.22 nS,
praticamente identico a quello calcolato dall’ottimizzatore. La capacita` C1
viene posta a 16 pF per rispettare la condizione sulla pulsazione di polo.
Le capacita` di compensazione Cz, invece, sono di 200 f F. Il grado di liberta`
Vk1 viene posto a 2.2 V, suo valore massimo. In figura 4.2 e` riportato l’an-
damento simulato della transconduttanza Gm1 in funzione della tensione
differenziale d’ingresso Vid. La dinamica d’ingresso risulta essere molto
piu` ridotta di quella calcolata in 3.44. Il motivo di cio` e` il basso valore della
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Figura 4.3: Densita` spettrale di potenza SVG1 del primo transconduttore.
corrente nel ramo ripiegato, che limita la massima escursione della corren-
te di cortocircuito e conseguentemente la dinamica d’ingresso. La densita`
spettrale del rumore riportato in ingresso e` quella di figura 4.3. Il rumore
ottenuto alla fck risulta sensibilmente piu` elevato di quello richiesto (se
togliamo i 46 dB introdotti dal preamplificatore si arriva a −156 bB, contro
i −160 dB imposti nella routine). Una parte di questo aumento e` dovuta
al picco che la SVG1 ha intorno a 1 MHz, introdotto dalle capacita` di com-
pensazione Cz. Per quanto riguarda il secondo transconduttore, la routine
di ottimizzazione puo` essere nuovamente sfruttata apportando le modi-
fiche minime precedentemente esposte. La pulsazione di polo richiesta e`
doppia, la dinamica di uscita puo` essere presa identica a quella del primo
transconduttore, resta da vedere come impostare la costraint di rumore.
Il valor quadratico medio del processo rumoroso in uscita introdotto dal
103
CAPITOLO 4: DIMENSIONAMENTO & SIMULAZIONI
secondo transconduttore:
< Vn22 > =
∫ ∞
0
SVn2( f )|HBP( f )|2 d f
=
∫ ∞
0
SBB2
(
1 +
fK2
f
)
|HBP( f )|2 d f
= SBB2
∫ ∞
0
|HBP( f )|2 d f + SBB2 fK2
∫ ∞
0
1
f
|HBP( f )|2 d f
(4.2)
sostituendo i valori degli integrali, calcolati in appendice B:
< Vn22 >= SBB2
(
1√
2
f0pi + fK2
pi
2
)
Se facciamo l’ipotesi di avere per il secondo transconduttore la stessa den-
sita` spettrale ottenuta per il primo: SBB2 = −111 dBV2/Hz e fK2 ' 50 Hz,
come ricavabile dal grafico di figura 4.3. Si ottiene < Vn22 >= 4.15 nV2. Se
vogliamo la densita` spettrale equivalente riferita all’ingresso della cella,
dobbiamo dividere per l’integrale del modulo quadro di HLP( f ):
SVn2RTI =
< Vn22 >∫ ∞
0
|HLP( f )|2 d f
= 4.68 × 10−16V2/Hz = −153.3 dBV2/Hz
Prendere la stessa costraint di rumore per il transconduttore Gm2 significa
quindi considerare il suo contributo di rumore come una dsp bianca di va-
lore −153.3 dBV2/Hz in ingresso alla cella. Questo risultato era facilmente
prevedibile: il basso valore di fK2 e dell’integrale B.4 rendono il contri-
buto fliker nella 4.2 marginale (circa 1/6 di quello termico). Il contributo
termico va invece in uscita moltiplicato per l’integrale di |HBP( f )|2, che e`
proprio pari a 2/A02 volte l’integrale della funzione di trasferimento della
cella (vedi B.3). Quindi, a parita` di constraint, il contributo di rumore
riferito all’ingresso del transconduttore Gm2 e` 3 dB superiore a quello di
Gm1, come risulta dalle simulazioni. Richiedendo lo stesso rumore, la rou-
tine di ottimizzazione imporra` la medesima transconduttanza, pertanto
Gm2 = Gm1 = 14.22 nS. La C2 sara` quindi la meta` di C1, cioe` 8 pF, per rispet-
tare il rapporto fra le pulsazioni di polo degli integratori. Le dimensioni
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Figura 4.4: Densita` spettrale di potenza SVG2 del secondo transconduttore.
dei MOS, riportate in tabella 4.3, sono le stesse viste per il primo trans-
conduttore, cambiano soltanto quelle di M3 e M4 che portano una corrente
superiore per la presenza della seconda porta. Anche la Vk1 resta fissata ai
2.2 V precedenti.
MOS W [µm] L [µm] m
M1A,M2A,M1B,M2B 0.6 446.9 1
M3,M4 0.6 220 1
M5,M6 0.6 39.7 1
M7,M8 0.6 8.95 1
M9,M10 0.6 181 1
Tabella 4.3: Dimensioni dei MOS del secondo transconduttore.
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4.4 Dimensionamento dei Buffer
In questa prima realizzazione della cella, viste le poco stringenti specifiche
richieste all’operazionale utilizzato per il buffer, il suo dimensionamen-
to e` stato preso da un precedente lavoro di tesi [25]. In questo lavoro,
l’amplificatore operazionale in classe AB rail-to-rail descritto in 3.9, viene
dimensionato per pilotare una capacita` di carico di 5 pF con un prodotto
guadagno-banda di circa 6 MHz. Ne risulta una corrente assorbita a riposo
di circa 100µA. Si stima di poter ridurre questa corrente in un successivo
dimensionamento che tenga conto della banda ridotta su cui deve operare
il buffer impiegato nella cella.
MOS W [µm] L [µm] m
M1,M2 13 8 8
M3,M4 40 4 4
M5,M6 18 8 4
M7,M8 4.5 1 1
M9,M10 2 1 1
M11,M12 2.4 16 16
M13,M15 5 2 1
M14,M16 2 1 1
M17 80 2 1
M18 13 1 1
Tabella 4.4: Dimensioni dei MOS dell’operazionale.
4.5 Simulazioni
4.5.1 Rumore di Uscita
La densita` spettrale di potenza di rumore in uscita e` stata calcolata con il
metodo esposto in 3.3. Ricordiamo l’espressione finale ottenuta:
SVout( f ) = |HLP( f )|2
N∑
k=−N
|Mk|2SVn1( f − k fck) + SVn2( f )|HBP( f )|2
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La SVn2( f ) e` la densita` spettrale del secondo transconduttore (il contributo
dei buffer e` trascurabile), riportata in figura 4.4. Per la SVn1( f ) si effettua
un’analisi AC noise sul circuito formato dalla cascata del preamplifica-
tore e del primo transconduttore. Un ulteriore contributo al rumore di
Figura 4.5: Densita` spettrale di potenza SVn1( f ), ottenuta considerando il
blocco PA − Gm1.
questo blocco e` dovuto anche ai transistori delle pass-gate del modulatore
d’ingresso, che andranno adeguatamente dimensionati. D’altra parte, l’au-
mento dell’area delle pass-gate accentua il problema del clock feedthrough
analizzato in 3.4.
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Figura 4.6: Pass-gate:(a) simbolo e (b) sua realizzazione circuitale.
MOS W [µm] L [µm] m
M1 20 0.35 1
M2 20 0.35 1
Tabella 4.5: Dimensioni dei MOS della pass-gate.
Figura 4.7: Densita` spettrale di potenza in uscita dall’amplificatore e
contributo dei due blocchi.
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Modellando la modulazione chopper tramite un programma Matlab si
ottengono le densita` spettrali di uscita riportate in figura 4.7. La dsp nella
banda passante ha un valore di:
SVout(0) = −106.4 dBV2/Hz = 2.27 × 10−11 V2/Hz
Integrando numericamente la dsp totale e facendone la radice quadrata si
ottiene il valore rms del rumore di uscita introdotto dall’amplificatore:
Varms =
√∫ ∞
0
SVnOUT d f = 109µV
riportato in ingresso corrisponde a circa 0.5µV, che risulta di poco inferiore
al quello introdotto dalla sorgente e riportato in 4.1. Come visto in 1.13,
i due contributi si sommano secondo i quadrati, pertanto il contributo di
rumore dell’amplificatore e` marginale e abbiamo raggiunto l’obiettivo di
non deteriorare il massimo Dynamic Range teorico del sensore.
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4.5.2 Risposta in Frequenza
Figura 4.8: Modulo della risposta in frequenza ideale e simulata
dell’amplificatore da strumentazione.
La risposta in frequenza di figura 4.8 e` stata ottenuta tramite la simulazio-
ne AC tradizionale, che utilizza il circuito linearizzato intorno al punto di
riposo e non tiene quindi in considerazione l’effetto dei modulatori. Il gra-
fico ideale e` stato tracciato tramite l’espressione della risposta in frequenza
di un filtro passa-basso di Buttleworth col medesimo guadagno. Si ha
un’aderenza della risposta in frequenza all’andamento ideale fino a circa
10 KHz. Tuttavia questa caratteristica non e` importante: cio` che conta e` la
consistente attenuazione, di circa 100 dB, presente fra la banda passante e
la frequenza del clock. Questa consente di cancellare gli artefatti di clock
che altrimenti andrebbero ad introdurre un ripple sulla tensione di uscita.
In figura 4.9 e` infine mostrata la fase della risposta in frequenza. Anche in
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Figura 4.9: Fase della risposta in frequenza ideale e simulata
dell’amplificatore da strumentazione.
questo caso si osserva una buona aderenza al comportamento ideale che
si estende ben oltre la frequenza di taglio, fino a circa 1 KHz.
111
CAPITOLO 4: DIMENSIONAMENTO & SIMULAZIONI
4.5.3 Offset Residuo
La figura 4.10 mostra il transitorio con cui la cella risponde ad un gradino di
1mV in ingresso, nel caso in cui la modulazione chopper sia disabilitata (il
clock e` bloccato sulla fase Φ1). Oltre alla forma d’onda del caso nominale,
sono riportate altre 8 tensioni, relative ad altrettante simulazioni Monte
Carlo. L’offset evidenziato, che puo` essere stimato ad un valore di ±0.7 mV
in ingresso, e` estremamente inadeguato per l’applicazione in quanto esso
e` dello stesso ordine del valore di fondo scala del segnale. In figura 4.11
sono invece riportate le forme d’onda relative alla stessa analisi effettuata
con il clock abilitato. L’assenza di un ripple significativo alla frequenza di
clock nelle tensioni ottenute evidenzia come l’offset introdotto dal blocco
Figura 4.10: Simulazione Monte Carlo della risposta al gradino con il
chopper bloccato su la fase Φ1.
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Figura 4.11: Simulazione Monte Carlo della risposta al gradino con il
chopper abilitato.
PA-Gm1 sia effettivamente cancellato. L’offset residuo in ingresso, la cui
origine e` stata trattata nella sezione 3.4, e` stato stimato a ±5µV.
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4.5.4 Port Swapping
Figura 4.12: Simulazione della risposta al gradino con la porta B del
preamplificatore sbilanciata.
Facendo la differenza fra l’offset iniziale e il valore assunto a regime dalle
tensioni di figura 4.10, si stima l’errore di guadagno a circa lo 0.5%. Un
valore analogo puo` essere calcolato effettuando la stessa operazione sulle
tensioni del caso con il clock abilitato di figura 4.11. Questo risultato indica
come l’errore di guadagno sia dovuto ai mismatch fra i resistori della rete
di retroazione, mentre i mismatch fra le porte dell’amplificatore sono resi
trascurabili dall’ampio ingombro dei transistori d’ingresso, necessario per
ridurre il contributo flicker al rumore del preamplificatore. Questa situa-
zione puo` non essere sempre verificata: se si effettuasse, per esempio, un
dimensionamento con specifiche di rumore meno stringenti, focalizzan-
doci sul minimizzare l’ingombro complessivo della cella. In tale caso il
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mismatch fra le porte del preamplificatore potrebbe risultare rilevante.
Per osservare come effettivamente il port swapping riduca l’errore sul gua-
dagno nel caso di forte mismatch fra le porte del preamplificatore, abbiamo
introdotto uno sbilanciamento del 50% fra le stesse, portando la moltepli-
cita` dei MOS della porta B a 300. Il risultato ottenuto e` riportato in figura
4.12: il caso tempo continuo introduce un errore dell’11.5%. Nella risposta
con il clock attivo il valore a regime e` praticamente identico a quello ot-
tenuto nel caso nominale, dimostrando l’effettiva cancellazione dell’errore
dovuta a questa tecnica. In figura 4.13 sono infine riportate le simulazioni
effettuate mettendo sull’ingresso delle Rs di 50 KΩ. La tensione “no swap-
ping” si riferisce al circuito con il modulatore d’ingresso tradizionale di
Figura 4.13: Simulazione della risposta al gradino con le resistenze di
sorgente. Caso con modulatore d’ingresso tradizionale (“no swapping”),
e con la tecnica di port swapping proposta in questo lavoro.
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figura 3.7. Le grandezze in gioco sono quelle utilizzate per stimare l’errore
in 3.27. L’errore simulato, pari al 5.65%, conferma la validita` di tale stima.
Anche in questo caso, la simulazione con port swapping si sovrappone
al caso nominale senza resistenze di sorgente, mostrando come l’errore di
guadagno introdotto dallle squadre R-C venga praticamente cancellato.
Dinamica di Uscita in Transitorio
Figura 4.14: Dinamica di uscita della cella.
Il grafico di figura 4.14 e` stato ottenuto tramite varie simulazioni transitorie
dove l’ampiezza Vid del gradino differenziale in ingresso e` stata progressi-
vamente aumentata, coprendo l’intervallo±12 mV. Sull’asse delle ordinate
sono invece riportati i valori che la tensione di uscita assume a regime. La
dinamica simulata segue il comportamento ideale su un intervallo di circa
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±5 mV, coprendo ampiamente il range richiesto dal sensore. Al momento
in cui la caratteristica simulata diverge da quella ideale si e` osservato una
notevole variazione della forma d’onda in uscita, attribuibile al cambia-
mento dei parametri Q e f0 del circuito. Questi dipendono dai Gm e dalla
A che a loro volta sono influenzati dall’ampiezza della tensione d’ingresso
una volta che questa si avvicina ai limiti della dinamica di ciascun blocco. I
picchi presenti nella caratteristica a circa ±5.5 V sono chiaramente dovuti a
tensioni non andate a regime entro il termine della simulazione impostata.
Sweep di Temperatura
Figura 4.15: Transitorio di risposta al gradino di 1mV in ingresso a varie
temperature.
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La simulazione riportata in figura 4.15 mostra la solita risposta transitoria
a diversi valori della temperatura. La forma della risposta cambia sensi-
bilmente, a causa della dipendenza dalla temperatura dei Gm e di A, che
influiscono sul Q e sull’ f0 della cella. Il guadagno A0 e` costante, infatti non
c’e` una differenza apprezzabile fra le varie forme d’onda a regime. Questo
e` dovuto al fatto che A0 e` fissato solo dai rapporti tra i resistori della rete
β, i quali sono insensibili nei confronti della temperatura.
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In questo lavoro di tesi e` stata proposta un’interfaccia compatta per la lettu-
ra di sensori termici integrati. Una prima analisi ha portato ad individuare
nell’amplificatore chopper in tecnologia CMOS la soluzione piu` adatta,
adottata anche in precedenti lavori di tesi svolti presso il Dipartimento di
Ingegneria dell’Informazione.
Nella prima parte di questo lavoro sono stati individuati i punti critici
dell’architettura tradizionale: il filtro di soppressione del clock, posto in
cascata all’amplificatore, non beneficia della cancellazione dell’offset e del
rumore a bassa frequenza dovuta alla modulazione chopper. Nella tecno-
logia CMOS, dove offset e rumore fliker sono particolarmente accentuati,
questo contributo risulta rilevante, andando a limitare le prestazioni della
cella. La necessita` di avere una banda passante limitata a poche centi-
naia di Hertz, introduce ulteriori problematiche legate all’ingombro ed al
rumore termico del filtro. Una seconda criticita` dell’architettura tradizio-
nale, riguarda la costante di tempo d’ingresso, determinata dalle elevate
resistenze di sorgente e dalle capacita` d’ingresso necessariamente alte per
soddisfare le specifiche di rumore. Questa, in presenza delle commutazio-
ni del modulatore d’ingresso, introduce un’errore di guadagno di qualche
punto percentuale, degradando l’accuratezza del sistema.
La soluzione adottata consiste nell’incorporare la funzione filtrante nel-
l’amplificatore, ottenendo cosı` un filtro Gm-C sottoposto alla modulazione
chopper. L’analisi del circuito ha mostrato come soltanto il primo dei
due transconduttori del filtro dia un contributo significativo all’offset ed
al rumore a bassa frequenza, pertanto la modulazione e` stata applicata
soltanto a quest’ultimo. Per quanto riguarda il rumore termico, che non
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viene ridotto dalla modulazione chopper, e` stata adottata una topologia
preamplificata che consente di limitarne il contributo riportato in ingresso
alla cella. Il preamplificatore e` stato anch’esso ottimizzato per ottenere un
compromesso fra rumore e consumo di potenza. L’ingombro del filtro e`
stato invece minimizzato tramite una routine di ottimizzazione numerica,
prevedendo dei vincoli sui gradi di liberta`, sempre al fine di evitare l’ec-
cessivo aumento del rumore termico dei transconduttori.
L’utilizzo di un’originale tecnica di port swapping sul modulatore d’in-
gresso ha infine permesso di cancellare l’errore introdotto dalle costanti
tempo, aumentando inoltre il matching fra le porte dell’amplificatore, pa-
rametro che puo` influenzare anch’esso il guadagno nel caso in cui l’area
della cella venga considerevolmente ridotta.
Una volta definito completamente l’amplificatore, si e` passati ad un dimen-
sionamento per la lettura di termocoppie facenti parte di un flussimetro
calorimetrico. La cella ottenuta rispetta le specifiche richieste: il rumore
introdotto e` marginale rispetto a quello termico prodotto dalla sorgente,
non degradando cosı` il massimo range dinamico teorico. L’offset residuo
e` contenuto ad un valore di circa ±5µV. La corrente assorbita, di poco
superiore ad 1 mA, rientra nei limiti previsti. Una stima dell’ingombro,
effettuata sommando le aree di gate e dei pozzetti di ogni transistore, piu`
le aree di resistori e condensatori, ha dato come risultato 0.145 mm2, testi-
moniando la validita` dell’approccio per la realizzazione di celle compatte.
Uno sviluppo possibile e`, ovviamente, la realizzazione del layout e la suc-
cessiva fabbricazione di un prototipo che consenta di verificare le caratte-
ristiche valutate tramite le simulazioni. La metodologia di sintesi descritta
in questo lavoro fornisce inoltre tutti gli strumenti necessari per sviluppare
soluzioni alternative per differenti specifiche di ingombro, rumore e banda
passante.
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Ottimizzazione Numerica
Di seguito verra` data una descrizione della routine che, utilizzando la
funzione fmincon di Matlab, e` stata impiegata per il dimensionamento dei
transconduttori.
• Scelta dei gradi di liberta` (DOF). La scelta piu` semplice dei gradi di
liberta`, considerando che la funzione obiettivo sara` l’area dell’inte-
gratore, e` quella di prendere larghezze e lunghezze di canale di tutti
i transistori, oltre alla tensione Vk1 che fissa, insieme alle dimensioni
del transistor M9, la corrente I1 nel ramo ripiegato. Sp1 = Gm1/C1 e` la
pulsazione di polo dell’integratore, cioe` quella per cui la risposta in
frequenza e` pari a 0 dB. Questa e` fissata dalle specifiche di proget-
to del filtro tramite le 3.12. Le tensioni Vk2 e Vk3 sono determinate
tramite la 3.38, una volta scelta la dinamica di uscita desiderata.
DOF =
 Wi, Li i = 1, 3, 5, 7, 9Vk1
• Funzione Obiettivo. Approssimiamo l’area del circuito con le aree
di gate di tutti i transistori piu` l’area occupata dalle capacita`:
Area = f (W1,L1, · · · ,W9,L9,Vk1)
= 2
(
W1L1 + W3L3 + W5L5 + W7L7 + W9L9
)
+ 4AC1
(A.1)
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L’area della capacita` puo` essere scritta in funzione della pulsazione di
polo dell’integratore e delle dimensioni di M1. Sussistera` la relazione
C1 = kcapAC1 , dove kcap e` una capacita` per unita` di superficie ed e` un
parametro di processo.
Sp1 =
Gm1
C1
⇒ C1 = Gm1Sp1 ⇒ AC1 =
1
kcap
C1 =
1
kcap
Gm1
Sp1
sostituendo il valore della transconduttanza calcolato in 3.33, ed
esplicitando il β1:
AC1 =
µpCoxW1
2kcapL1Sp1
(
VDD − VCM − |VTp|
)
sostituendo questo risultato nella A.1 si ottiene la funzione obiettivo
dell’ottimizzazione:
Area = 2
(
W1L1+W3L3+W5L5+W7L7+W9L9
)
+
2µpCoxW1
kcapL1Sp1
(
VDD−VCM−|VTp|
)
(A.2)
• Costraints. Iniziamo con le costraints sulle correnti di riposo
I0 =
β1
2
(
VSG − |VTp|
)
1
2
=
µpCoxW1
2L1
(
VDD − VCM − |VTp1|
)2
I1 =
β9
2
(
VSG − |VTp|
)
9
2
=
µpCoxW9
2L9
(
VDD − Vk1 − |VTp9|
)2
Queste dovranno essere limitate in basso per non diventare compa-
rabili con le correnti di perdita dei pozzetti. La I1 nel ramo ripiegato
non potra` essere troppo piu` piccola della I0, perche` dovra` seguire
le variazioni di quest’ultima, generate dalla tensione differenziale
d’ingresso. 
I0 > Imin
I1 > Imin
I1 >
I0
2
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I transistori M5 e M7 devono lavorare con una tensione di overdrive
minima. Questa scelta massimizza il loro gm e conseguentemente
la Rout del transconduttore, inoltre, crea maggior “spazio” per poter
aumentare le tensioni di overdrive di M3 e M9, minimizzando cosı`
i loro gm (a parita` di corrente di drain) e conseguentemente il loro
contributo di rumore (si veda 3.35 e 3.36). Le costraints legate ai
transistori M5 e M7 saranno quindi:
(
VGS − VTn
)
5
=
√
2I1
β5
= 100 mV(
VSG − |VTp|
)
7
=
√
2I1
β7
= 100 mV
Il transistore M3 deve funzionare in zona di saturazione, la sua
tensione di overdrive dovra` stare almeno 100 mV sotto la sua VDS:
VDS3 = VD3 = VK3 − VGS5 = Vk3 −
(
VGS − VTn
)
5
− VTn5
per la VTn5 dovremo tenere in considerazione anche l’effetto body. La
costraint sulla tensione di overdrive sara`:
(
VGS − VTn
)
3
=
√
2(I0 + I1)
β3
< VD3 − 100 mV
L’ultima disequazione riguarda il rumore riportato in ingresso. Espli-
citando la dipendenza dei gm dai β e dalle tensioni di overdrive nelle
3.35 e 3.36 si ottengono le espressioni che legano le densita` spettrali
ai gradi di liberta` scelti, questa operazione e` laboriosa e di nessu-
na utilita` per la comprensione della routine, percio` la tralasceremo.
Per modellare la modulazione chopper a cui e` sottoposto il trans-
conduttore utilizzeremo il metodo semplificato esposto in 1.26, cioe`
considereremo il rumore riportato in ingresso pari alla dsp calcolata
alla frequenza del clock. Se A e` l’amplificazione del preamplificatore,
allora la costraint sul rumore riportato in ingresso all’amplificatore
123
APPENDICE A: OTTIMIZZAZIONE NUMERICA
da strumentazione sara`:
10 log10
SvnRTI th + SvnRTI f k( f0) f0fck
 1
A
2
 < Svn limdB
dove Svn
lim
dB e` il rumore riportato in ingresso che vogliamo ottenere
dal transconduttore, espresso in dB.
In conclusione, la routine richiede gli intervalli di variazione dei gradi
di liberta`: 
WMIN < Wi < WMAX i = 1, 3, 5, 7, 9
LMIN < Li < LMAX i = 1, 3, 5, 7, 9
Vk1MIN < Vk1 < Vk1MAX
Le dimensioni minime sono legate al processo utilizzato ed agiscono
sulle larghezze, visto che la routine di ottimizzazione tende a mettere
i MOS a W minima. Al contrario, il bound sulle dimensioni massi-
me e` utile solo per le lunghezze. Il motivo che ci porta a prevedere
un limite massimo sulle Li sta nella corrente di perdita dal canale
verso il substrato. Per le lunghezze tipiche dei dispositivi odierni
questo effetto e` chiaramente transcurabile, ma, non avendo un mo-
dello affidabile del fenomeno nel simulatore elettrico, c’e` il rischio
che la corrente non sia piu` trascurabile quando le lunghezze arri-
vano all’ordine di grandezza del millimetro, rendendo il disposivo
inutilizzabile. La LMAXe` stata fissata a 2 mm anche se, nel caso pratico
in esame, i bound sulle lunghezze non agiranno poiche` intervengo-
no prima gli effetti che limitano la transconduttanza e la corrente di
riposo.
La Vk1MAX sara` quella che imposta la tensione di overdrive di M9 a
100 mV: (
VSG − |VTp|
)
9
= VDD − Vk1MAX − |VTp9| = 100 mV
Vk1MAX = VDD − |VTp9| − 100mV
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La Vk1MIN puo` essere calcolata con un conto analogo a quello effettuato
per stabilire la massima tensione di overdrive di M3:
VD9 = Vk2 + VSG7 = Vk2 + (VSG − |VTp|)7 + |VTp7|
anche qui dovremo tenere in considerazione l’effetto body su M7. La
Vk1MIN sara` quella per cui la tensione di overdrive di M9 e` 100 mV
sotto la VSD9:
VSD9 − 100 mV = (VSG − |VTp|)9
− VD9 − 100 mV = −Vk1MIN − |VTp9|
Vk1MIN = VD9 − |VTp9| + 100 mV
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Integrazione dei Contributi di
Rumore
Il modulo quadro della funzione di trasferimento puo` essere scritto come:
|HLP( f )|2 = A0
2(
1 − f 2
f02
)2
+
f 2
Q2 f02
Questa funzione e` difficilmente integrabile con i metodi classici, a causa
del polinomio di quarto ordine presente al denominatore. Un caso partico-
larmente semplice e` proprio quello in cui Q = 1/
√
2. Se utilizziamo questa
imposizione il doppio prodotto del quadrato di binomio al denominatore
cancella il termine in f 2 fuori dalla parentesi:
|HLP( f )|2
∣∣∣
Q= 1√
2
=
A02
1 + f
4
f04
= A02 f0
4 1
f 4 + 4
(
f0√
2
)4
= A02 f0
4 1
f 4 + 4a4
dove abbiamo introdotto il termine a = f0√
2
. Possiamo sfruttare la seguente
identita` polinomiale:
f 4 + 4a4 =
(
f 2 + 2a f + 2a2
)(
f 2 − 2a f + 2a2
)
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per scomporre il denominatore in due polinomi di secondo grado con
determinante negativo:∫ ∞
0
|HLP( f )|2 d f = A02 f04
∫ ∞
0
1(
f 2 + 2a f + 2a2
)(
f 2 − 2a f + 2a2
) d f
A questo punto l’integrazione prosegue secondo il metodo classico di in-
tegrazione delle funzioni razionali fratte. Si ottiene il seguente risultato:
∫ ∞
0
|HLP( f )|2 d f =
A02 f0
4
[
1
16a3
ln
(
f 2 + 2a f + 2a2
f 2 − 2a f − 2a2
)
+
1
8a3
(
arctan
(
f − a
a
)
+ arctan
(
f + a
a
))]∞
0
= A02 f0
4 1
8a3
pi =
1
2
√
2
A02 f0pi
(B.1)
Allo stesso modo e` possibile calcolare l’integrale della funzione passa-
banda vista dall’ingresso del secondo transconduttore:∫ ∞
0
|HBP( f )|2 d f = api = 1√
2
f0pi (B.2)
Confrontando con la B.1 possiamo scrivere:∫ ∞
0
|HBP( f )|2 d f = 2
A02
∫ ∞
0
|HLP( f )|2 d f (B.3)
A parita` di guadagno (ricordiamo che HBP( f ) ha un guadagno a centro
banda unitario), l’integrale della funzione passa-banda e` il doppio di quello
della funzione passa-basso. Un altro integrale utile per comprendere come
il rumore fliker venga reiettato dalla funzione di trasferimento passa-banda
e`: ∫ ∞
0
1
f
|HBP( f )|2 d f = pi2 (B.4)
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